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PLANTEAMIENTO Y RESUMEN DE LA TESIS 
 
La industria de la microelectrónica ha evolucionado muy rápidamente durante los últimos 
años y se prevé que esta tendencia se prolongue en el futuro, traduciéndose en circuitos 
electrónicos cada vez más rápidos. 
 
Los microprocesadores (µP) son los circuitos integrados que mejor representan esta 
tendencia y, de alguna manera, son los que encabezan este movimiento. Según se va 
incrementando la velocidad y la capacidad de procesamiento de los microprocesadores, los 
fabricantes se encuentran con un problema adicional: la alimentación del µP. Los 
requerimientos que se exigen a las fuentes de alimentación de los µPs son cada vez más 
exigentes. La tensión de salida de estas fuentes debe ser baja y requiere de una gran calidad 
para el correcto funcionamiento del µP, lo cual dificulta enormemente su diseño y 
fabricación. 
 
El diseño de este tipo de fuentes de alimentación es cada vez más complejo y con 
requisitos dinámicos cada vez más elevados. Las bajas tensiones de alimentación, las altas 
corrientes y las altas derivadas de corriente demandadas, son los retos actuales que imponen 
los microprocesadores a sus fuentes de alimentación. Además, se está produciendo un  
incremento de consumo de potencia por unidad de área, lo que genera un problema térmico 
adicional. De aquí, que una adecuada gestión térmica, es otro de los retos, no menos 
importante, con el que se enfrentan los diseñadores. 
 
Estas fuentes a su vez se alimentan de un bus de distribución. Tanto el bus de distribución 
como las fuentes de alimentación de los microprocesadores varían su arquitectura en 
dependencia del tipo de aplicación. No obstante, todas estas arquitecturas tienen como 
elemento en común, la posibilidad de pasar, muy rápidamente, de un estado de bajo consumo, 
unos cuantos amperios, a un estado de alta actividad, varias decenas de amperios (hasta 
150A). Estas transiciones ocurren con derivadas de corrientes muy elevadas, que puede 
alcanzar los amperios por nanosegundo (aprox. 1,2A/ns).  
 




Con el objetivo de garantizar la adecuada respuesta ante los transitorios de carga, se 
necesitan un número elevado de condensadores. Estos condensadores están distribuidos en 
diferentes puntos, con el objetivo de minimizar la influencia de los parásitos.  
 
Por lo tanto, cualquier solución, tanto topológica como de estrategia de control,  que 
permita disminuir el número de condensadores de salida garantizando los mismos 
requerimientos, implica una mejora considerable de las características de estas fuentes de 
alimentación, conocidas como módulos reguladores de tensión (VRM del inglés Voltage 
Regulator Module).  
 
Para alcanzar estos objetivos es necesario que los nuevos cambios tecnológicos estén 
dirigidos a investigar sobre topologías y estrategias de control avanzadas, con el objetivo de 
lograr un alto rendimiento, una alta densidad de potencia y rápida respuesta ante transitorios 
de carga, para aplicaciones de baja tensión y altas corrientes. 
 
El primer objetivo de este trabajo está centrado, en mejorar la respuesta dinámica de los 
VRM multifase para aplicaciones de baja tensión y altas corrientes de salida con altas 
derivadas de la corriente de carga, aplicando la estrategia de control conocida como control 
lineal no lineal (LnL). Por otra parte, se hace un análisis riguroso del control LnL y se estudia 
su comportamiento aplicado a los VRM. Como resultado, se destacan las ventajas que aporta 
esta estrategia de control respecto a la estrategia de control lineal, destacando la capacidad del 
control LnL de mejorar, significativamente, tanto las características dinámicas del VRM 
como su estabilidad ante perturbaciones de la carga. 
 
Como segundo objetivo se establece, el diseño de un convertidor VRM multifase 
reconfigurable con control analógico/digital mixto, en el que se pueda implementar tanto un 
control lineal como un control LnL, que permita validar experimentalmente los resultados 
teóricos obtenidos durante el estudio de las diferentes configuraciones topológicas analizadas. 
 
Un tercer objetivo se centra en el diseño de un convertidor VRM multifase con control 
totalmente digital, con el fin de contrastar las ventajas e inconvenientes del control LnL sobre 
una plataforma versátil basada en una FPGA (del inglés Field Programmable Gate Array).  
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Además de resolver todas las particularidades resultantes de la adaptación del control LnL 
analógico a su implementación mixta o totalmente digital, se propone la optimización del 
control LnL utilizando el método del balance de cargas del condensador de salida. Se propone 
el algoritmo que optimiza la respuesta del convertidor para unos parámetros de diseño 
determinados y se propone el control LnL asimétrico como solución que permite disminuir las 
sobre corrientes durante los transitorios.  
La tesis de doctoral está compuesta por nueve capítulos. A continuación, se realiza una 
breve descripción de cada uno de ellos. 
Capítulo 1.  Introducción. En este capítulo se analizan las principales tendencias y retos 
técnicos para el diseño de las fuentes destinadas a la alimentación de los microprocesadores. 
Se describen las principales líneas de investigación y los esfuerzos tecnológicos que 
pretenden mejorar las características de las fuentes de baja tensión. 
Capítulo 2.  Estado de la Técnica. En este capítulo se hace un análisis de los trabajos 
relacionados con el tema de la tesis, señalando las principales líneas de investigación dentro 
de los convertidores reductores VRM,  para diferentes aplicaciones. Se exponen las ventajas e 
inconvenientes de cada una de las arquitecturas de distribución, utilizadas para la 
alimentación de los sistemas con microprocesadores. Por otra parte, se analizan los factores 
que influyen sobre la respuesta dinámica del convertidor, desde el punto de vista de la 
estrategia de control y de la selección adecuada de la topología.  
Desde el punto de vista del control, la mejor respuesta, ante los transitorios de carga, la 
presentan aquellas estrategias de control que basan su funcionamiento en la saturación del 
ciclo de trabajo y que a su vez garantizan las especificaciones dinámicas y de estabilidad del 
convertidor. La estrategia de control que combina ambas características es el control lineal no 
lineal (LnL). Desde el punto de vista de la topología, los convertidores VRM multifases con 
entrelazado son los que se presentan como la mejor opción para aplicaciones de baja tensión.  
Capítulo 3.  Caracterización y Análisis de los VRM. En este capítulo se hace una 
introducción a los VRM, destacando las principales características y requisitos que deben 
cumplir este tipo de fuentes de alimentación. Además, se hace hincapié en la influencia de 
cada uno de los parámetros de diseño, tanto sobre el rendimiento del convertidor como en su 
respuesta dinámica. También, se detallan otras características de los VRM para aplicaciones 
más específicas. 




Capítulo 4.  Convertidor Reductor con Control Lineal no Lineal. En este capítulo se 
describen las principales características y principio de funcionamiento del control LnL 
aplicado a los VRM. Este control permite combinar varios factores, la sencillez de un control 
lineal lento en modo tensión,  los cuales son precisos y tienen un bajo rizado de la tensión de 
salida, que garantiza la respuesta del convertidor en régimen permanente; con un control no 
lineal rápido, que garantiza la respuesta del convertidor ante los transitorios de carga. 
Además, se definen los métodos más utilizados en la generación del desfase entre cada una de 
las fases del VRM, y su influencia en el funcionamiento del convertidor. 
Capítulo 5.  Valoración Cuantitativa del Control LnL. En este capítulo se realiza un 
estudio comparativo entre un conjunto de VRM, diseñados para cumplir las mismas 
especificaciones, en los que se combinan los principales parámetros de diseño: inductancia 
por fase, condensador de salida, frecuencia de conmutación, número de fases y tipo de 
control. El estudio muestra la influencia del control LnL en la integración del convertidor. 
Para ello, se compararán el área y el volumen de todos los diseños propuestos, que permitirá 
extractar las principales conclusiones de estudio cualitativo planteado. 
Capítulo 6.  VRM con Control LnL Mixto analógico/digital. En este capítulo se hace una 
introducción al control mixto, definiendo las particularidades de cada uno de los bloques que 
lo forman. Se profundiza en la implementación tanto del bloque analógico como del bloque 
digital, presentes en el control mixto, aplicado a VRM multifase. Se detallan las 
particularidades del  control lineal mixto y del control LnL mixto. Finalmente, se presenta una 
validación experimental de la técnica, mediante su implementación en una FPGA, plataforma 
que permite una gran flexibilidad y posibilita una fácil y rápida configuración del convertidor. 
Capítulo 7.  Implementación Digital del Control LnL. En este capítulo se plantea la 
implementación totalmente digital de control LnL aplicado a VRM multifases. Para ello se 
muestran cada uno de los bloques que forman parte del control digital. Se hace un análisis de 
las principales características de cada uno de ellos, destacando la influencia de los parámetros 
de diseño en la respuesta dinámica del convertidor. Se propone y valida mediante resultados 
de simulación y experimentales la implementación digital del control LnL; y se validan 
nuevas propuestas que mejoran la dinámica del convertidor, tales como la modulación de 
ancho de pulso digital (DPWM) síncrona de alta resolución, y la conversión analógico/digital 
(ADC) de ventana de alta velocidad, para aplicaciones en electrónica de potencia.  
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Capítulo 8.  Optimización del control LnL. En este capítulo se realiza un estudio analítico 
con el que se define el método de optimización del control LnL, basado en el análisis del 
circuito, mediante el método del balance de cargas del condensador de salida durante un 
transitorio de carga. Se propone el control LnL con umbrales asimétricos que permite 
disminuir la sobreoscilación de corriente (ringing) durante los transitorios, característica del 
control LnL original. Finalmente, se propone el control LnL óptimo, el cual puede ser 
implementado digitalmente, además del algoritmo de funcionamiento y su metodología de 
diseño. 
Capítulo 9.  Conclusiones y Recomendaciones. En este capítulo se resumen las principales 
conclusiones del estudio realizado sobre el control LnL, aplicado a convertidores reductores 
síncronos multifases con respuesta dinámica rápida. Se valora la novedosa solución mixta 
analógico/digital, que no requiere de conversores analógico/digitales, lo que hace que esta 
propuesta sea muy interesante para ser utilización en aplicaciones con determinados 
requerimientos dinámicos. Se analizan las principales conclusiones de la propuesta de 
implementación del control LnL totalmente digital. También, se resumen las principales 
ventajas obtenidas como resultado de la optimización del control LnL y de su metodología de 
diseño. 
Además, se describen un conjunto de recomendaciones y se trazan las líneas futuras de 


























The microelectronics industry has grown and developed very rapidly in recent years and 
this trend is expected to be extended in the future, resulting in electronic circuits faster and 
faster. 
Microprocessors (µP) are the integrated circuits that best represent this trend and, 
somehow, they lead this tendency. As increase the speed and processing capabilities of 
microprocessors, manufacturers are faced with an additional problem: to power the 
microprocessors. The requirements that require power supplies of µP are increasingly 
demanding. The output voltage from these sources should be low and requires a great quality 
for the proper functioning of µP, which greatly complicates its design and manufacturing. 
 
The design of such power supply is becoming increasingly complex and with dynamic 
requirements ever higher. The low output voltages, high output currents with high slope are 
the current challenges imposed by the microprocessor to their power supplies. In addition, 
there has been an increase in power consumption per unit area, creating an additional thermal 
problem. Hence, a proper thermal management is another challenge, not less important, that 
designers have to solve. 
 
These power supplies are fed from a distribution bus. Both, the distribution bus and 
microprocessor power supplies vary its architecture depending on the application. However, 
all these architectures have the possibility of changing very fast from a low-power state, few 
amperes, to a state of high activity, several tens of amperes (up to 150A). These transitions 
occurs with very high currents slopes that can reach amperes per nanosecond (about 1.2 A / 
ns). 
 
In order to guarantee an appropriate load transients response is necessary a large number 
of capacitors. These capacitors are distributed in different points of the circuit, with the 
objective of minimizing the influence of parasitic effects. Therefore, any topological or 
control solution which allows reducing the number of output capacitors, but guaranteeing the 
same requirements, implies a significant improvement in the characteristics of these power 






To achieve these objectives is required that the new-technological changes are aimed to 
investigate new topologies and advanced control strategies, with the aim of achieving a high 
efficiency, high power density and fast load transient response, for low voltage and high 
currents applications. 
 
The first aim of this work is focused on improving the dynamic response multiphase 
VRM, for low voltage and high output currents applications, applying the control strategy 
known as linear-non-linear control (LnL). On the other hand, a rigorous analysis of LnL 
control is made and its behavior applied to the VRM is studied. As a result, the advantages of 
this control strategy to improve significantly both, the dynamic characteristics of VRM and 
the stability to disturbances of the load, are highlighted. 
 
The second aim is the design of a reconfigurable multiphase VRM with analog / digital 
mixed control, in which can be implemented either linear or LnL controls, allowing 
experimental verification of the theoretical results obtained during the study of different 
topological configurations analyzed. 
 
A third aim is oriented to the design of a multiphase VRM with fully digital control, in 
order to compare the advantages and disadvantages of LnL control implemented on FPGA 
(Field Programmable Gate Array) platform. 
 
In addition to solving all the features resulting from the conversion of the analog LnL 
control into mixed LnL (analog and digital) or digital LnL implementation, a LnL control 
optimization is proposed by means of  the balance charge method on the output capacitor. The 
proposed algorithm optimizes the response of the converter for certain design parameters. 
Finally, the asymmetrical LnL control is proposed as a solution that allows decreasing 
overcurrent oscillations during transients, regarding the symmetrical LnL control. 
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1.1 AVANCES DE LOS MICROPROCESADORES Y SU IMPACTO EN 
LAS FUENTES DE ALIMENTACIÓN 
 
La industria de la microelectrónica ha evolucionado muy rápidamente durante los  últimos 
años y se prevé que esta tendencia se prolongue en el futuro, traduciéndose en circuitos 
electrónicos cada vez más rápidos. La ley que describe este crecimiento con bastante 
exactitud es la Ley de Moore, figura 1.1, que plantea que el número de transistores en los 













Fig. 1.1  Crecimiento de la complejidad de los circuitos digitales (número de 
transistores por unidad de área) descrito según la Ley de Moore [Kop02], [Hol05]. 
 
Los microprocesadores (µP) son los circuitos integrados que mejor representan esta 
tendencia y de alguna forma son los que encabezan este movimiento. Según se va 
incrementando la velocidad y la capacidad de los microprocesadores, los fabricantes se 




encuentran con un problema adicional: la alimentación del µP. Los requerimientos hacia las 
fuentes de alimentación de los µPs son mucho más exigentes [Int05], [VR04], [VR05a], 
[VR05b], [VR08]. La tensión de salida de estas fuentes ha de ser de una gran calidad para el 
correcto funcionamiento del µP, lo cual dificulta enormemente su diseño y fabricación. 
 
La constante evolución y complejidad de los sistemas digitales requieren de un 
incremento de la velocidad de procesamiento de la información. Para ello, es necesario 
minimizar la longitud del canal, y la tensión de alimentación de los transistores. Esto permite 
integrar un mayor número de transistores y funciones en una misma área.  
 
En la figura 1.2, se representa la evolución que ha tenido la frecuencia de funcionamiento  
los microprocesadores en los últimos años. Dicha evolución se ve reflejada en el incremento 
del número de instrucciones que el microprocesador puede ejecutar por unidad de tiempo. 
Como consecuencia, se genera un incremento del consumo del circuito integrado, que podría 
ser un obstáculo importante si no fuera porque al mismo tiempo la tensión de alimentación se 


















Fig. 1.2 Evolución de la frecuencia de funcionamiento de los microprocesadores 
[Kop02], [Hol05]. 
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Por lo tanto, la tensión de alimentación de los nuevos microprocesadores es cada vez más 
baja y ha de ser de una gran calidad. El microprocesador visto como carga electrónica es muy 
exigente y somete a su fuente de alimentación a condiciones de funcionamiento muy 
rigurosas. 
 
El diseño de este tipo de fuentes de alimentación es cada vez más complejo y con 
requisitos dinámicos cada vez más elevados. Las bajas tensiones de alimentación, las altas 
corrientes y las altas derivadas de corriente, son los retos actuales que imponen los 
microprocesadores a sus fuentes de alimentación [Dua06], [Mak06], [Bat07], [Bri08], 
[Coh09].  
Es evidente que esta tendencia repercute en un incremento de consumo de potencia, por 
unidad de área, lo que genera un calentamiento adicional. De aquí, que una  adecuada gestión 




Fig. 1.3 Evolución del balance térmico de los microprocesadores [Hol05]. 
 
Otro de los factores que está estrechamente relacionado con la de alimentación de los 
microprocesadores y las características de sus fuentes, es el bus de distribución que alimenta 
al VRM. En dependencia del tipo de aplicación, existen varias arquitecturas de distribución. 
 




 Los sistemas centralizados son los más comunes para la alimentación de los 
microprocesadores. Sin embargo, con una baja tensión de alimentación y altas corrientes de 
consumo, las resistencias e inductancias parásitas que existen entre la fuente principal, y el 
microprocesador, tienen un impacto muy negativo sobre la calidad de la potencia 
suministrada.  
 
De aquí, que no sea práctico el uso de una fuente principal para la alimentación de los 
microprocesadores. Los sistemas con regulación en el punto de carga (point-of-load 
regulation), son utilizados para obtener una alta precisión y satisfacer los requerimientos de 
alimentación de los microprocesadores. Ellos utilizan un convertidor de CC-CC, conocido 
como Módulo Regulador de Tensión, (VRM, de las siglas en inglés Voltage Regulator 
Module), situado muy cerca del microprocesador, con el objetivo de minimizar la impedancia 
parásita existente entre el microprocesador y el VRM [Mak06], [Wil08], [Coh09]. 
 
1.2  CARACTERÍSTICAS  Y NUEVAS ESPECIFICACIONES DE LOS 
MICROPROCESADORES 
 
Dos son las características fundamentales que hacen del microprocesador una carga tan 
especial y que representan los principales objetivos que han de cumplir los VRM: 
 
1. Baja tensión de alimentación. Esto trae consigo un incremento de las corrientes de 
carga. Tal y como se ilustra en la figura 1.3, a medida que se incrementan las prestaciones del 
microprocesador (por ejemplo, Pentium 4), es necesario reducir la tensión de alimentación. 
Como consecuencia, se incrementa la corriente demandada por el mismo, esto trae consigo un 
incremento de las exigencias en cuanto a la gestión térmica del microprocesador. En los 
microprocesadores actuales la corriente máxima demandada es alrededor de 130A, y se prevé 
en el futuro corrientes más elevadas [VR04], [VR05a], [VR05b], [Int05], [Dua06] [Lee06], 
[Mak06], [Jak08], [Lar08], [VR08], [Coh09]. Estas corrientes tan altas son muy perjudiciales 
para la fuente de alimentación, ya que las pérdidas por conducción dependen del cuadrado de 
la corriente (P = R Ief2). Este incremento de las pérdidas se convierte en un problema de 
gestión térmica, que a menudo se traduce en un incremento del tamaño del disipador, 
necesario para impedir un incremento de temperatura excesivo. 
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2. Buena respuesta dinámica. Los nuevos microprocesadores son cargas dinámicas que 
pueden cambiar rápidamente de un estado de bajo consumo a otro de alto y viceversa, en muy 
poco tiempo, [VR04], [VR05a], [VR05b], [Int05], [VR08].  
 
Estas variaciones en la carga se traducen en escalones de corriente, demandados al VRM, 
el cual debe garantizar que la tensión esté bien regulada y dentro de las especificaciones en 
todo momento. Para ello la respuesta dinámica de la fuente de alimentación debe ser muy 
buena y debe ser capaz de responder rápidamente ante los escalones de carga.  
 
A continuación, se muestra un ejemplo de especificaciones de VRM publicadas por Intel®, 
ver tabla 1.1. Las mismas corresponden con las tecnologías de 64nm, en particular la familia 
de procesadores de doble núcleo XeonTM y de cuatro núcleos ItaniumTM, cuya frecuencia de 
reloj se encuentra entre 2.5÷3.4 GHz [VR04], [VR05a], [VR05b], [VR08]. 
 
TABLA 1.1 
ESPECIFICACIONES PARA DIFERENTES VERSIONES DE VRM  DE INTEL 
Especificación Dual Core Xeon
TM
 (Quad-Core ItaniumTM) 
VRM 10.0 VRM 10.1(10.2L) VRM 11.0 
ICC TDC              [A] 85 102 130 
ICC max               [A] 100 120 150 
∆ICC                    [A] 70 100 100 
dIOut /dt     [A/µs] 560 930 1200 
dIIn /dt        [A/µs] 0,5 
Vout min               [V] 0,837 
Vout max              [V] 1,6 
Vin                        [V] 12 + 5/-8 % 
 
 
donde: ICC TDC,  corriente continua de salida;    
      ICC max, corriente máxima de salida; 
      ∆ICC, escalón máximo de la corriente de salida; 




      dIIn /dt, máxima derivada de la corriente de salida; 
      Vout min, tensión mínima de salida;  
      Vout max, tensión máxima de salida;  
            Vin, tensión máxima de salida. 
 
En la figura 1.4, se muestra el circuito equivalente del microprocesador como carga 
[VR04], [VR05a], [VR05b], [Int05], [VR08]. Según especificaciones de Intel®, entre el VRM 
y el microprocesador es necesario emplazar un conjunto de  condensadores. Estos se encargan 
de alimentar la carga durante los primeros instantes posterior al escalón de carga. En este 
caso, el comportamiento de la tensión de salida del VRM, está definido en gran medida por 
los parásitos del circuito. 





12 x 560 µF
Aluminio-Polímero
8 x 10 µF
1206 MLCC
36 x 10 µF
1206 MLCC
 
Fig. 1.4 Modelo del microprocesador como carga. 
 
Como se ha mencionado anteriormente los procesadores son dispositivos electrónicos que 
pueden pasar de un estado de bajo consumo, unos cuantos amperios (modo sleep), a un estado 
de alta actividad, alto consumo (varias decenas de amperios), modo activo muy rápidamente. 
Esta transición ocurre con derivadas de corrientes muy elevadas, que puede alcanzar los 
cientos de amperios por microsegundo.  
 
Con el objetivo de garantizar la adecuada respuesta ante los transitorios de carga, se 
necesitan un número elevado de condensadores. Estos condensadores están distribuidos en 
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diferentes puntos, con el objetivo de minimizar la influencia de los parásitos [VR04], 
[VR05a], [VR05b], [Int05], [VR08]. El número de condensadores depende del diseño, ya que 
algunos VRM pueden tener una frecuencia de conmutación diferente, mayor o menor, por lo 
que los requerimientos de carga son diferentes.  
 
Por ejemplo, en la tabla 1.2 se muestran las especificaciones de la fuente de alimentación, 
para diferentes versiones del mismo microprocesador. Estos VRM están diseñados con 4 fases 
y frecuencias de conmutación entre 200 kHz y 800 kHz, [VR05a], [VR05b], [VR08]. 
 
TABLA 1.2 
ESPECIFICACIONES DEL VRM PARA DIFERENTES CONFIGURACIONES DEL PROCESADOR XEON DE INTEL 















800 64-bit Intel® Xeon
TM
 processor 
MP with up to 8 MB L3 cache 12 44 770 86 91 
700 Dual-Core Intel Xeon Processor- Based Server platform 8 layer  17 54 1200 130 150 
200 64-bit Intel® Xeon
TM
 processor 
MP with up to 1 MB L2 cache 16 54 575 105 120 
 
Para el caso de los ejemplos mostrados en la tabla 1.2, en la tabla 1.3 se destacan las 
principales características y especificaciones que deben cumplir los condensadores, para que 
el VRM cumpla con las especificaciones dinámicas. Estas especificaciones corresponden con 
el modelo representado en la figura 1.4.  
 
TABLA 1.3 
ESPECIFICACIONES DE LOS CONDENSADORES DE DESACOPLO 




C1 10 ÷ 17 560 µF 
 Alum-Polym ±20% N/A 7 4 
C2 32 ÷ 54 10 µF  Cerámico ±20% X5R o X6S 10 1.2 
C3 8 10 µF Cerámico ±20% X6S 10 1.2 




Para poder regular lo mejor posible la tensión de alimentación se ha de situar el VRM lo 
más cerca posible del microprocesador y reducir así las impedancias parásitas.  
 
Se puede concluir, que cualquier solución, tanto topológica como de estrategia de control,  
que permita disminuir el número de condensadores de salida garantizando los mismos 
requerimientos,  implica una mejora considerable de las características del VRM. Esto se ve 
reflejado como una disminución del coste y un aumento de la densidad de potencia del 
convertidor.  
 
En la figura 1.5, se muestra un transitorio de la tensión de salida ante un escalón de carga 
positivo. Como se puede observar, existen dos caídas de tensión. La primera, a causa de la 
interacción de los parásitos del circuito, como pueden ser la inductancia parásita de 
interconexión, conectores, cables, pistas (inductancia serie equivalente, ESL), etc. y de los 





















Linterc, Cplaca, ESR de Cfiltro
 
Fig. 1.5  Variación de la tensión de salida del VRM ante un escalón de carga. 
 
Después de este pico de caída de tensión, la respuesta transitoria estará determinada por 
los parámetros de la etapa de potencia (filtro de salida), las características del lazo de control 
(ancho de banda) y también los retardos que introducen cada uno de los elementos del lazo de 
control (bloque de control y el  circuito de disparo de los interruptores). Es por ello, que para 
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mantener un estricto rango de regulación, el diseño del filtro de salida y el lazo de control se 
convierte en una cuestión crítica. 
 
En este sentido, existen una serie de análisis de los transitorios mucho más complejos 
acerca de la influencia de los parásitos en el comportamiento de los convertidores ante 
escalones de carga, analizados en [Zha96], [Xun01], [Mak06], [Bab09]. Estos deben ser 
considerados, en función del estudio de cada uno de los parásitos y su influencia en la 
respuesta transitoria del convertidor. 
 
1.3 INTRODUCCIÓN A LAS ARQUITECTURAS DE LOS SISTEMAS DE 
ALIMENTACIÓN DE LOS MICROPROCESADORES 
 
Para los sistemas computacionales pequeños, tales como ordenadores personales de mesa, 
portátiles, estaciones de trabajo o pequeños servidores, la arquitectura más utilizada es la de 
bus de distribución de baja tensión, figura 1.6, [VR04], [VR05a], [VR05b], [Int05], [VR08]. 
La fuente principal (silver box) suministra tensiones de corriente continua de +5 V y +12 V, 
para alimentar los diferentes dispositivos. Uno de estos dispositivos son los VRM que son 









Fig. 1.6  Arquitectura de distribución  de baja tensión. 
 
Estos VRM se pueden encontrar muy cerca del microprocesador, ya sea en forma 
modular, conectados a través de un conector (plug-in) ubicado en la placa base, o integrados 
directamente en la placa (empotrados). Estos VRM empotrados,  también se conocen como  
VRD,  de sus siglas en inglés, Voltage Regulator Down. La ventaja principal de los VRM 
modulares es la capacidad de ser intercambiables. 




Los VRD (VRM empotrados) eliminan los problemas generados por el conector, como 
pueden ser coste, parásitos, etc. Actualmente, la mayoría de los sistemas computacionales 
utilizan estos VRM empotrados (VRD). 
 
Para los sistemas computacionales con multiprocesadores, como por ejemplo los grandes 












Fig. 1.7  Arquitectura de distribución  de alta tensión. 
 
Un grupo de convertidores de CA/CC conectados en paralelo, suministran una tensión al 
bus de distribución. Es habitual que esta tensión sea de 48 voltios de corriente continua, que 
no solo se utilizan para alimentar los VRM, sino también para alimentar otros convertidores 
de CC/CC. Cada microprocesador tiene en sus proximidades su propio VRM.  
 
Los VRM se pueden encontrar con una variedad de formas muy diversas en dependencia 
de la aplicación. Los requerimientos fundamentales para cada uno de ellos, por regla general, 
son similares. Una respuesta dinámica rápida cuando el microprocesador cambia de un estado 
de bajo consumo a uno de alto o viceversa, una pequeña variación de la tensión de salida con 
altas corrientes y altas derivadas, son los requerimientos más restrictivos.  
 
La tendencia que experimenta la tensión de alimentación de los microprocesadores es a 
disminuir por debajo de 1V, por lo que es lógico que disminuya también su tolerancia ante los 
transitorios. Debido al alto coste del espacio físico en la placa base, tanto la densidad de 
potencia como el rendimiento son también factores muy importantes a tener en cuenta a la 
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hora de diseñar. Todas estas características imponen nuevos retos en el diseño de los VRM 
actuales. 
 
1.4 RETOS TÉCNICOS PARA EL DISEÑO DE CONVERTIDORES DE BAJA 
TENSIÓN DESTINADOS A LA ALIMENTACIÓN DE  µPS 
 
Como se ha analizado en epígrafes anteriores, los futuros microprocesadores traen consigo 
un incremento de las exigencias, particularmente hacia sus fuentes de alimentación, [VR04], 
[VR05a], [VR05b], [Int05], [Dua06] [Lee06], [Mak06], [Bat07], [Jak08], [Lar08], [VR08], 
[Coh09]. Para alcanzar las especificaciones se requieren, en un futuro, un elevado 
rendimiento, una elevada densidad de potencia y una respuesta dinámica rápida. Para alcanzar 
estos objetivos es necesario que los nuevos cambios tecnológicos estén dirigidos a: 
 Topologías avanzadas de VRM: alto rendimiento, alta densidad de potencia y 
rápida respuesta ante transitorios de carga para aplicaciones de baja tensión y altas 
corrientes; 
 Rectificación síncrona eficiente: nuevas formas o topologías de disparo que 
eliminen las pérdidas en los diodos cuando operan a frecuencias de conmutación 
elevadas; 
 Integración de magnéticos: menos pérdidas tanto en el núcleo como en los 
arrollamientos y de fácil fabricación para obtener elevados rendimientos y 
elevadas densidades de potencia; 
 Dispositivos de potencia avanzados: utilizando dispositivos de potencia con 
tecnología lateral para aplicaciones de baja tensión, altas corrientes y altas 
frecuencias; 
 Optimización del número de fases de los VRM: crear una metodología para 
determinar el número apropiado de  fases y el valor óptimo de la inductancia de 
salida para un diseño óptimo del VRM; 
 Tecnologías avanzadas de encapsulado: esto permite minimizar los parásitos para 
la operación a altas frecuencias. 




El objetivo de este trabajo está centrado en el primer punto, específicamente en cómo 
mejorar la respuesta dinámica de los VRM para aplicaciones de baja tensión y altas corrientes 
de salida con grandes derivadas de corriente, aplicando nuevas propuestas ya sea, investiga-
ndo sobre nuevas soluciones topológicas y/o sobre nuevas estrategias de control, como por 
ejemplo, la estrategia de control lineal no lineal (LnL).  
 
 




ESTADO DE LA TÉCNICA 
2.1 GENERALIDADES DE LAS ARQUITECTURAS DE ALIMENTACIÓN 
DE LOS µP 
 
Desde el punto de vista de las tensiones de alimentación, la tendencia actual es alimentar 
los µP con tensiones cada vez más pequeñas, con elevados requerimientos de regulación, y 
elevadas corrientes de salida que, además, presentan escalones con grandes derivadas. Esto no 
está relacionado solamente con los VRM y la distribución entre el VRM y el µP, sino que 
también involucra a la arquitectura general de alimentación del sistema.  
 
De aquí que los diseños de los VRM dependen  no sólo de los requerimientos impuestos 
por los microprocesadores hacia sus fuentes de alimentación, sino también en función de la 
arquitectura del bus de distribución. 
 
Las arquitecturas generales de los sistemas de alimentación se definen básicamente por la 
forma de distribución de la energía. El bus que distribuye la energía desde las fuentes 
principales (FP) a los VRM se denomina, bus de distribución. Tradicionalmente, el bus de 
distribución se ha implementado en corriente continua (CC, DC domain).  
 
Una nueva técnica se ha abierto camino en la distribución  de la energía para la 
alimentación de los nuevos sistemas. Esta técnica, se conoce como distribución en corriente 
alterna (CA) a alta frecuencia (high frequency AC distribution). A continuación, se analizan 
de forma general las particularidades de cada una de estas arquitecturas. 
 
Existen tres arquitecturas básicas de alimentación de los VRM, basadas en una red de 
distribución de: CC a baja tensión,  CC a alta tensión y  CA a alta frecuencia. 
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2.1.1 DISTRIBUCIÓN DE CC A BAJA TENSIÓN 
Inicialmente, en los sistemas computacionales estaban implicados un número reducido de 
componentes que funcionaban a velocidades relativamente bajas. La fuente de alimentación 
principal, (silver box), estaban implementadas como fuentes de baja potencia con múltiples 
salidas, que cumplían con las demandas de potencia que necesitaban estos sistemas. 
 
Por lo tanto, el sistema de alimentación más sencillo empleado, es el basado en la 

























Fig. 2.1  Distribución de CC a baja tensión 
 
La fuente de alimentación principal (silver box) convierte la tensión de entrada de línea de 
CA en varias tensiones de  CC, que luego se distribuyen a través de la plataforma de buses a 
las distintas tarjetas.  
 
Las tensiones más bajas alimentan los VRM. Estas tensiones son convertidas en niveles de 
tensión aún más bajos, pero con mayores niveles de corriente de salida. Este sistema de 
energía es relativamente simple, sin embargo, no es capaz de proporcionar la calidad de la 
tensión de alimentación, que requieren actualmente la electrónica digital, por las siguientes 
razones: 
1. Se requieren fuentes adicionales de tensión, +15V, +5V, +3,3V, -5,2V; 
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2. Garantizar una respuesta dinámica rápida con bajas tensiones de alimentación es 
impracticable para un convertidor reductor de una sola fase; 
3. La distribución de grandes corrientes a través del bus, genera pérdidas considerables o 
lo que es lo mismo, se requiere de un espacio adicional para el cableado de potencia; 
4. El calor generado durante la conversión de potencia está concentrado dentro del 
convertidor, lo que requiere de una ventilación forzada; 
5. Para lograr una adecuada regulación estática y dinámica de la carga, con límites de 
tolerancia muy estrictos a bajas tensiones, es necesario realizar la regulación en el 
punto donde se encuentre conectada la carga (point-of-use regulation). 
 
2.1.2 DISTRIBUCIÓN DE CC A ALTA TENSIÓN 
Con el aumento de los requerimientos hacia las fuentes de alimentación y teniendo en 
cuenta las limitaciones que presenta la distribución de CC de baja tensión en cuanto a 
respuesta dinámica, densidad de potencia y rendimiento a altos niveles de corriente, utilizar 
una tensión mayor como tensión de alimentación de los VRM, parece la solución más 




















Fig. 2.2  Distribución de CC a alta tensión 
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En la figura 2.2, se muestra la configuración de un sistema basado en una red de 
distribución de CA de alta tensión. En esta configuración, la fuente principal (silver box) 
genera una sola tensión (típicamente 48V), posteriormente cada tarjeta convierte esta tensión 
en los niveles de tensión requeridos.  
 
A continuación se enumeran  las principales ventajas que brinda la red de distribución de 
CC a alta tensión, respecto a la red de distribución de CC a baja tensión: 
1. El calor producido debido a la conversión de potencia está distribuido  por todo el 
sistema; 
2. Las pérdida en el bus de distribución disminuyen, debido a que la tensión del bus 
es mayor y como consecuencia menores corrientes de funcionamiento; 
3. Excelente regulación. 
A pesar de que muchas publicaciones han demostrado las mejoras en el rendimiento de los 
sistemas de distribución, esta configuración presenta una serie de problemas: 
1. Se requieren de filtros distribuidos para aislar los convertidores uno de otros, ya 
que son sensibles a las variaciones de la impedancia (inestabilidad); 
2. Son necesarios un mayor número de componentes, lo que implica un mayor coste 
del sistema y mayor área física, lo que trae consigo una disminución de la 
fiabilidad del sistema; 
 
Muchos trabajos de investigación se han realizado, en este sentido, para mejorar este 
sistema de distribución, con el objetivo de aprovechar las ventajas que él ofrece, pero con un 
número menor de componentes, menor coste, menor tamaño, y mayor fiabilidad. Es por ello 
que aparece una nueva arquitectura de distribución, conocida como distribución de 
alimentación de CA a alta frecuencia. 
 
2.1.3 DISTRIBUCIÓN DE CA A ALTA FRECUENCIA 
El concepto de distribución de CA de alta frecuencia (HFAC) fue propuesto por la NASA. 
Está destinado principalmente a grandes servidores en el ámbito de las telecomunicaciones 
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Fig. 2.3  Distribución de CA a alta frecuencia 
 
La fuente principal (silver box), genera una tensión de corriente alterna de alta frecuencia. 
Esta tensión tiene forma trapezoidal de 60 voltios pico a pico. En un inicio la frecuencia de la 
tensión del bus de distribución era de unos 20kHz. Actualmente se utilizan valores típicos de 
500 kHz ó 1 MHz, aunque se pueden extender hasta 10 ÷ 20 MHz. El tiempo de subida de la 
onda trapezoidal se escoge entre 50÷100 ns, esto ofrece un buen comportamiento del sistema 
en cuanto a EMI se refiere, [Dro94], [Dro99].  
 
La HFAC es distribuida a través del bus a todas las tarjetas. Los convertidores locales de 
CA/CC, (CAVRM), son los encargados de convertir esta tensión de bus, en  los niveles de 
tensión de corriente continua requeridos.  
 
Este esquema de distribución, (ver figura 2.3), no solo combina las ventajas de los 
esquemas de corriente continua, sino que brinda nuevas características, que son prácticamente 
imposibles de realizar en corriente continua, ellas son: 
1. Una excelente respuesta transitoria. La respuesta transitoria está determinada 
principalmente por la respuesta del filtro de salida. Debido a que no se utilizan 
filtros paso bajos en la salida de los convertidores, el lazo de realimentación en el 
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dominio de CA, puede cerrarse a una frecuencia mucho mayor que en el dominio 
de CC; 
2. Se reducen los niveles de conversión, esto implica una mejora en el rendimiento 
del sistema, menor coste, menor tamaño y mayor fiabilidad; 
3. Reducción del estrés térmico de los componentes, no se necesita ventilación 
forzada; 
4. No se necesitan conectores para la distribución de energía, ya que los 
transformadores utilizados en los convertidores de CA/CC, permiten el acople 
magnético entre el bus de distribución y las tarjetas. 
 
Como desventajas fundamentales de esta arquitectura, es que el control de la tensión de 
salida es difícil cuando se trata de un amplio rango de variaciones de la corriente de carga. En 
este tipo de arquitectura, los VRM están basados en circuitos resonantes, por lo que las 
señales de disparo deben estar sincronizadas con la corriente resonante de entrada. Esto trae 
consigo que presenten una gran distorsión para corrientes de entrada pequeñas. Finalmente los 
interruptores están sometidos a un stress de tensión muy elevado. 
 
El presente trabajo se centrará en los convertidores de CC/CC (VRM), utilizados en los 
sistemas de distribución de baja tensión. A continuación, se analizan más a fondo las 
principales características y requisitos que deben cumplir este tipo de convertidor, para 
aplicaciones de baja tensión y altas corrientes con rápida respuesta dinámica. 
 
 
2.2 SOLUCIONES TOPOLÓGICAS CANDIDATAS PARA LA ALIMENTA-
CIÓN DE LOS MICROPROCESADORES 
La selección de la topología adecuada para el diseño del VRM, está muy estrechamente 
relacionado tanto con el bus de distribución, como con el tipo de aplicación. Por ejemplo, para 
aplicaciones de telecomunicaciones y grandes servidores es habitual que se utilicen tensiones 
de alimentación mayores. Por el contrario, para aplicaciones más pequeñas de usos portátiles, 
ordenadores personales, etc., los VRM alimentados con tensiones más bajas son los que 
brindan las mejores prestaciones.  
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En función de ello y teniendo en cuenta las arquitecturas analizadas en el epígrafe anterior 
se pueden definir dos grupos de VRM, los que se alimentan con tensiones de 5 y 12 voltios de 
CC ó 48  voltios de CC. 
 
A continuación se analizan las principales características de cada una de las topologías y 
su ámbito de aplicación. 
 
2.2.1 VRM CON TENSIÓN DE ENTRADA DE 12 Ó 5 VOLTIOS 
Las fuentes principales en las arquitecturas de baja tensión, suministran tensiones bajas de 
12 y 5 voltios de corriente continua.  Es habitual que se utilicen convertidores reductores con 
rectificación síncrona, ver figura 2.4. Estos convertidores funcionan en modo de conducción 
continua. En este modo de funcionamiento, el ciclo de trabajo en régimen permanente, es 
constante y está determinado por la relación que existe entre la tensión de salida y la tensión 




VD =  (2.1) 
Es por ello que los VRM con tensiones de entrada de 12 voltios, funcionan con ciclos de 










Fig. 2.4 Convertidor reductor con rectificación síncrona 
 
Mientras menor sea el ciclo de trabajo, peor será el rendimiento del convertidor. Según los 
resultados del análisis realizado en [Pen02], el rendimiento de un VRM de 12 voltios de 
tensión de entrada, está un 6% por debajo del rendimiento de un VRM alimentado con 5 
voltios de corriente continua. Los resultados están medidos para un mismo VRM con igual 
número de fases. 
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Desde el punto de vista de los magnéticos, un convertidor reductor multifase  requiere de 
un número determinado de bobinas. Integrar los componentes magnéticos puede reducir las 
variaciones de flujo magnético (rizado) en la columna central del núcleo magnético. Como 
resultado, las pérdidas en el núcleo se reducen obteniendo una mejora en el rendimiento del 
convertidor de un 1% a un 2%. 
 
Los diseños actuales basados en VRM  multifase, están realizados teniendo en cuenta las 
mismas especificaciones para los procesadores de última generación. Aunque su principal 
diferencia radica en  la selección del número de fases. Obviamente, todos cumplen con los 
requerimientos de diseño, pero difieren en tamaño y coste. Muchos trabajos han estado 
dirigidos al análisis y al diseño de los VRM. Desde el punto de vista topológico, se han 
centrado en la optimización de los dispositivos (interruptores) [Lid01], del filtro de salida 
[Mi01a], [Won01], y del filtro de entrada [Mi01b], [Wei01]. 
 
La optimización de los dispositivos utilizados como interruptores (T1 y T2 figura 2.4), se 
torna en un problema más serio, desde el momento en que  la diferencia entre la tensión de 
entrada y de salida del convertidor se hace mayor. Para tensiones de alimentación de 12 V, los 
ciclos de trabajo obtenidos son muy pequeños. Las pérdidas en conmutación y de puerta en el 
interruptor superior, T1, son mucho mayores que las pérdidas en conducción. El interruptor 
inferior, T2, conduce durante un mayor período de tiempo. Como consecuencia las pérdidas 
en conducción son mayores. 
 
Una de las vías más efectiva de reducir las variaciones de la tensión de salida durante los 
transitorios, es reduciendo la inductancia equivalente del filtro de salida. Sin embargo, esto 
trae consigo un aumento de las pérdidas de conducción en los interruptores y pérdidas en el 
cobre en la bobina.  
 
La respuesta transitoria no solo está determinada por la inductancia equivalente del filtro 
de salida del VRM, sino también por el  ancho de banda (∆B) del lazo de control. A mayor 
ancho de banda, el convertidor responderá más rápido ante cualquier variación de la tensión 
de salida. Para un ancho de banda determinado, existe un valor de inductancia (inductancia 
crítica), a partir del cual seguir disminuyendo su valor no conlleva una mejora de la respuesta 
transitoria del convertidor [Pit01].  
 
Capítulo 2                                                                                                                                  Estado de la Técnica 
 
 21
Si el valor de la inductancia equivalente es menor que su valor crítico, la respuesta 
transitoria del convertidor se mantiene constante. Si por el contrario, el valor de la inductancia 
equivalente es mayor que su valor crítico, la respuesta transitoria del convertidor se hace más 
lenta. El concepto de inductancia crítica ayuda a reducir las pérdidas en conducción y en 
conmutación, mejorando de esta manera el rendimiento del convertidor, para una misma 
respuesta dinámica. 
 
La topología que permite obtener una menor inductancia equivalente, es la de los 
convertidores multifase. Este tipo de convertidor se pueden clasificar en función de cómo se 
generan las señales de disparo de cada una de las fases: con funcionamiento simultáneo, con 
entrelazado y como convertidores de corriente multifase con ADC. 
 
2.2.1.1 CONVERTIDORES MULTIFASE CON FUNCIONAMIENTO SIMULTÁNEO 
La solución topológica para este tipo de aplicación está basada en convertidores multifase 
reductores con rectificación síncrona, como se muestra en la figura 2.5. Esta solución consiste 
en un número Nf de convertidores reductores síncronos conectados en paralelo y con 
funcionamiento simultáneo. Cada una de las fases que conforman el convertidor son idénticas, 
por lo que teóricamente manejan los mismos niveles de corriente.  
 
La corriente total de salida está determinada por la sumatoria de cada una de las corrientes 
que aporta cada una de las fases. Al repartirse la corriente por cada una de las fases se pueden 
conseguir fuentes  de menor tamaño con semiconductores y componentes magnéticos más 
reducidos, (bobinas de bajo perfil, bobinas integradas, etc.), funcionando a elevadas 
frecuencias de conmutación. 
 
La principal ventaja de esta topología, es que se utiliza un solo regulador lineal en el 
control. Es decir, un solo regulador actualiza el ciclo de trabajo una vez en cada período de 
conmutación. Esto se debe fundamentalmente, a que las señales de disparo son las mismas 
para cada una de las fases. Como consecuencia, el circuito de generación de las señales de 
disparo para cada uno de los interruptores, es mucho más sencillo.  
 













Fig. 2.5 Etapa de potencia de un convertidor reductor multifase 
 
La principal desventaja radica en que para una corriente media  (Imed) determinada, el 
rizado de la corriente de salida es elevado. Esto hace que los requerimientos hacia los 
magnéticos y condensadores del filtro de salida sean más exigentes (mayor tamaño) y por lo 
tanto mayor coste.  
 
2.2.1.2 CONVERTIDORES MULTIFASE CON ENTRELAZADO 
Los convertidores reductores multifase con entrelazado, responden al mismo circuito 
topológico que el de los convertidores reductores multifase con funcionamiento simultáneo 
(ver figura 2.5). De la misma manera, consiste en un número Nf de convertidores reductores 
conectados en paralelo. La diferencia radica en que las señales de disparo de cada una de las 
fases adyacentes están desfasadas en 360°/Nf grados. 
 
En la figura 2.6 se muestra la corriente por cada una de las fases, la corriente total y las 
señales de control F1 y F2, para un convertidor reductor síncrono mutifase de dos fases. En la 
figura 2.6 (a), se muestran las señales correspondientes a un VRM con funcionamiento 
simultáneo  y  en  la figura 2.6 (b), para un VRM con entrelazado. 
 

































































(a) Con funcionamiento simultáneo (b) Con entrelazado 
Fig. 2.6 Diagrama de tiempos de las corrientes y de las señales de disparo en un VRM. 
 
El hecho de desfasar en el tiempo cada una de las fases que componen el convertidor, hace 
que se reduzcan los filtros de entrada y salida de convertidor, dado que se distribuye en el 
tiempo los momentos en los que se demanda o se entrega energía y por tanto se reducen los 
picos de energía, circulando la energía de forma más continua. 
 
La topología VRM multifase con entrelazado reduce el rizado de la corriente total que se 
inyecta al condensador de salida. Como consecuencia el rizado de la tensión de salida también 
se ve reducido considerablemente. Esto permite utilizar valores de inductancias menores, con 
el objetivo de mejorar la respuesta dinámica del convertidor. Por otra parte, permite reducir la 
capacidad de salida, manteniendo los mismos requerimientos dinámicos y de regulación.  
 
Esta topología tiene como requisito fundamental, para lograr un buen entrelazado, que la 
frecuencia de sincronización y la precisión del desfase que existe entre cada uno de las fases 
sea precisa. Por otra parte, muchos esquemas de control [Xin04], también necesitan de una 
señal portadora  (carrier), en este caso una señal de diente de sierra, sincronizada con el reloj 
de cada fase. Un desajuste entre las señales portadoras puede ocasionar problemas de 
desbalance de corriente y en algunas arquitecturas problemas de estabilidad del sistema. 
 
Este esquema general se conoce como esquema tradicional centralizado con entrelazado. 
Este esquema responde al circuito convencional, donde un circuito central genera las señales 
de reloj o los pulsos de sincronización para cada una de las fases. En este caso lo más habitual 
es que se utilicen registros de desplazamiento o contadores. Esta configuración permite 
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programar un número de fases dentro de determinado rango, pero a costa de desperdiciar área 
redundante. 
 
Seleccionar el número de fases adecuado es un parámetro muy importante a tener en 
cuenta, ya que existe un compromiso entre el rendimiento, el tamaño y el coste del sistema de 
alimentación. De aquí que el número óptimo de fases varía en un amplio rango, en función de 
los diferentes estados de actividad del microprocesador (demanda de energía). Este tipo de 
esquema es rígido y tiene un elevado coste. Con el objetivo de alcanzar una mayor 
flexibilidad en el diseño, la tendencia es el escalado dinámico de las fases [Wen03], [Xin06], 
[Zum06]. 
  
Esto hace que aparezcan nuevas arquitecturas que le den una mayor flexibilidad al diseño, 
para de esta forma alcanzar las máximas prestaciones. Estas arquitecturas pasan de ser 
centralizadas a esquemas distribuidos [Xin06]. 
  
2.2.1.3 CONVERTIDORES DE CORRIENTE MULTIFASE CON ADC 
Para lograr en el bloque de potencia una gran rapidez en la respuesta ante los transitorios 
de la corriente de carga, es necesario que se puedan operar cambios de corriente muy rápidos 
a través de sus componentes.  
 
Analizando los convertidores reductores conmutados, una mejor dinámica se puede 
alcanzar con valores pequeños de inductancias (bobina del filtro de salida). Esto conlleva, a 
un incremento del rizado de la corriente de salida y como consecuencia, a un empeoramiento 
del rizado de la tensión de salida que, para determinados valores, puede superar la banda de 
variación de la tensión de salida definida en las especificaciones, (∆Vsal = ± 2% Vsal).  
 
Otras soluciones topológicas muy interesantes, son las basadas en convertidores 
conmutados de corriente [Cha07], [Ed06a], [Ed06b]. En la figura 2.7, se muestra el esquema 
general de un convertidor conmutado de corriente.  



















Fig. 2.7 Convertidor conmutado de corriente con ADC. 
 
En los convertidores clásicos, un cambio en la corriente de salida, debe ser seguido por un 
cambio de igual magnitud de la corriente por la bobina. Pero, esto está determinado por la 
razón entre la tensión y la inductancia de la bobina, o sea la derivada di/dt de la corriente por 
la bobina. Para el caso de los convertidores de corriente, la corriente puede cambiar tan 
rápido, como los interruptores (S1, S2,…, Sn) puedan hacerlo. Este tipo de convertidor consta 
de “n” fuentes de corriente, y “n” interruptores conectados en paralelo. Un número “m” de 
interruptores son conectados al condensador de salida C y al microprocesador. La corriente de 
salida del convertidor, IT va ha ser igual a “m” veces la corriente de la fuente de corriente. El 
valor máximo de la corriente de salida, va a ser igual a “n” veces la corriente de la fuente de 
corriente, o sea: 
 
InI Sal ⋅=max,   (2.2) 
 
donde: “n” son el número de fuentes de corrientes conectadas en paralelo, e I la 
corriente que aporta cada uno de los canales. 
 
Para el control de la corriente en este tipo de convertidor, se requiere de un sensado rápido 
de la tensión de salida. Una de las formas de medir de forma rápida esta tensión, es con ayuda 
de un conversor análogo-digital tipo flash, (flash ADC). La selección del tipo de fuente de 
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corriente es bastante flexible y tiene muy poco impacto sobre las características de salida del 
convertidor y el control.  
 
Estas fuentes inyectan una corriente continua constante, tanto como sea necesario sin 
afectar las características dinámicas y del control de la etapa de salida. En dependencia del 
diseño, el número de fuentes de corriente conectadas en paralelo pueden optimizarse según la 
eficiencia del sistema, sin comprometer la respuesta en frecuencia del convertidor. Existen 
diseños basados en convertidores reductores multifase, además de los nuevos diseños basados 
en acoplamiento por transformador [Ed06a], [Ed06b]. 
 
2.2.2 VRM CON TENSIÓN DE ENTRADA DE 48 VOLTIOS 
 
Actualmente algunas aplicaciones de alta corriente, como pueden ser los grandes 
servidores o las estaciones de trabajo (workstation), necesitan de unos requerimientos más 
elevados hacia sus fuentes de alimentación. La alternativa más práctica es el uso de los 
Sistemas de Alimentación Distribuidos (Distributed Power Systems) con tensiones de bus de 
48 V. Comparado con los buses de baja tensión, éstos son fáciles de diseñar y las pérdidas son 
menores.  
 
Por otra parte, en los buses distribuidos de alta tensión la respuesta transitoria de la carga 
influye menos sobre la tensión del bus, por lo que su influencia sobre otras cargas es menor. 
El filtro de entrada de los VRM de alta tensión, se pueden reducir significativamente. Otro 
mérito de los VRM de 48V es que debido a que se utiliza transformador, el ciclo de trabajo 
puede ser optimizado con el objetivo de obtener el mejor rendimiento, el mejor efecto de 
cancelación de rizado y de la respuesta dinámica [Bar07], [Mao02]. 
 
Las topologías relacionadas con el bus de distribución de 48V requieren de aislamiento 
eléctrico (galvánico), por eso son topologías con transformador. Esto no solo es por motivos 
de seguridad sino también por problemas relacionados con la optimización del diseño. En las 
topologías de baja tensión con aislamiento galvánico, las pérdidas en conducción en el 
secundario son predominantes e influyen en gran medida en el rendimiento del convertidor.  
 
La solución topológica para el secundario que mejores prestaciones ofrece es el 
rectificador doblador de corriente con magnéticos integrados, ver figura 2.8, [Hub99], 
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[Pan99]. Esta solución, por una parte reduce el valor eficaz de la corriente por la bobina de 
salida y como consecuencia el valor de la corriente por el secundario del transformador. 
Como resultado, se reducen las pérdidas en conducción, tanto en el secundario del 
transformador como de la bobina. Por otra parte, el doblador de corriente reduce el rizado de 
la tensión de salida, lo que permite reducir el tamaño del filtro de salida. Esto es muy 
importante para las aplicaciones VRM debido a que se requieren grandes densidades de 





Fig. 2.8 Rectificador doblador de corriente. 
 
Además, la implementación de magnéticos integrados permite minimizar las inter-
conexiones de alta corriente, y el transformador y la bobina pueden ser integradas en un 
mismo núcleo magnético, lo que simplifica el encapsulado y el layout del convertidor 
[PXu00]. Como resultado, el tamaño y el volumen del convertidor se minimiza, lográndose 
una mayor densidad de potencia. 
 
Esta topología puede ser utilizada con cualquier tipo de topología en el primario, como 
pueden ser: topologías con simetrías, medio puente simétrico, push-pull, puente completo, etc. 
Algunos estudios avalan que topologías como son la topología de medio puente simétrico y 
medio puente asimétrico, ofrecen muy buenos resultados en cuanto a respuesta dinámica y 
rendimiento del convertidor [Lee01]. Otras topologías con transformador basadas en medio 
puente sin aislamiento propuesta por [Bat07], reducen las pérdidas en conmutación del 
interruptor superior (rectificación síncrona, ver figura 2.4) y disminuyen el stress en tensión 
del interruptor inferior.  
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Por otra parte, permiten ampliar el ciclo de trabajo hasta un valor favorable, mejorando el 
rendimiento y la respuesta dinámica del convertidor. Otras propuestas de interés están 
relacionadas con las topologías LLC auto-oscilantes [Moh07]. Esta topología no solo mejora 
las características de las topologías resonantes serie y serie-paralelo, sino que mejora la 
regulación de la tensión de salida, incrementa el rendimiento del convertidor y su respuesta 
dinámica. 
 
Para lograr un elevado rendimiento y alta densidad de potencia en los VRM con tensión 
de alimentación de 48 voltios, el diseño del magnético juega un papel muy importante. Los 
fenómenos relacionados con los magnéticos, como pueden ser las pérdidas en el núcleo, las 
pérdidas en el arrollamiento o las pérdidas en la inductancia de dispersión, se acentúan en la 
medida en que se incrementa la frecuencia de funcionamiento.  
 
A continuación se resumen las principales características de un par de ejemplos 
relacionados con las topologías utilizadas para el diseño de VRM con bus de distribución a 
alta tensión, basadas en el uso de doblador de corriente.  
En la figura 2.9, se muestra el circuito general de un VRM con topología forward con 








Fig. 2.9 Convertidor VRM con topología forward con enclavamiento activo. 
 
Un análisis detallado del funcionamiento de este circuito se puede encontrar en [Hub99]. 
La principal ventaja de este circuito son las bajas pérdidas de encendido del interruptor 
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principal primario, debido a la conmutación a tensión cero (ZVS, de las siglas en inglés zero 
voltage switching) durante su encendido.  
 
Como desventaja fundamental, es que el transformador tiene una baja inductancia 
magnetizante, encargada de generar la corriente de continua necesaria para mantener la 
corriente en el secundario durante el tiempo de apagado. Esto trae consigo que se incrementen 
las pérdidas en conducción, las pérdidas durante el apagado y como resultado las pérdidas en 
el núcleo del transformador. 
En la figura 2.10, se muestra el circuito general de un VRM con topología de medio 








Fig. 2.10 Convertidor VRM con topología de medio puente simétrico. 
 
Uno de los méritos de esta topología es que, cuando los interruptores del primario se 
apagan (turn off), la tensión del interruptor se enclava a la tensión de entrada. Como resultado 
la corriente por el arrollamiento del primario será el doble. Esto se debe a que solo la mitad de 
la tensión de entrada está aplicada al primario del transformador. Como consecuencia se 
pueden seleccionar interruptores con menor tensión máxima y snubber más pequeños. Como 
principal desventaja se destacan las elevadas pérdidas en el primario, tanto en conducción 
como en conmutación. 
 
Existen otros convertidores basados en la topología push-pull, medio puente asimétrico, 
etc. Que también se utilizan en buses de distribución de alta tensión, [Coh99], [Zho99], 
[PXu01]. 
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2.3 SOLUCIONES DESDE EL PUNTO DE VISTA DE LA ESTRATEGIA DE 
CONTROL  
 
La respuesta dinámica de un convertidor está directamente relacionada con el control del 
mismo. Dependiendo de la técnica de control que se utilice y de su diseño, se puede mejorar o 
no la respuesta dinámica del convertidor. En este tipo de aplicaciones y dada la agresividad de 
los escalones de carga, es habitual que la etapa de potencia, y no el control, sea lo que limite 
la respuesta dinámica del convertidor.  
 
Diferentes técnicas de control han sido diseñadas e investigadas, para poder aprovechar al 
máximo la capacidad de respuesta dinámica de la etapa de potencia [Alo03], [Vaz03], 
[Abu04], [Car06], [Gar06], [Gua06], [Mak06], [Sot06], [Ala07], [Cas07], [Cha07], [Gua07], 
[Lip07], [Liu07], [Me07a], [Me07b], [Moh07], [You07], [Cos08], [Jak08], [Lar08], [Me08a], 
[Me08b], [Me08c], [Sin08], [Sun08], [Yan08], [Yo08a], [Yo08b], [You08], [Wal08], 
[Bab09], [Mey09]. 
 
Las estrategias de control más utilizadas en los convertidores de baja tensión se pueden 
dividir en dos grupos: aquellas que basan su funcionamiento en controles lineales  y aquellas 
que lo hacen basadas en controles no lineales. 
Entre las estrategias de control que basan su funcionamiento en controles lineales se 
encuentran: 
• Control en modo tensión. 
• Control en modo corriente de pico. 
• Control en modo corriente promediado. 
Por otra parte, entre las estrategias de control que basan su funcionamiento en controles no 
lineales se encuentran, entre otras: 
• Control por histéresis. 
• Control V2. 
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• Control Lineal-no-Lineal (LnL). 
A continuación se analizarán y se resumirán las principales características y ventajas e 
inconvenientes de cada una de las estrategias de control referidas. 
2.3.1 ESTRATEGIAS DE CONTROL LINEAL 
Las estrategias de control lineal basan su funcionamiento en la variación lineal del ciclo 
de trabajo. En el caso ideal, ante un escalón de carga el convertidor debe ser lo 
suficientemente rápido como para responder instantáneamente y de esta manera la tensión de 
salida no se vea afectada. En la vida real, el sistema no se comporta así, y una de las causas 
fundamentales es que la respuesta del convertidor depende del ancho de banda del regulador. 
Teniendo en cuenta que el ancho de banda del regulador lineal es limitado, el ciclo de 
trabajo se irá incrementando linealmente en cada ciclo de conmutación del convertidor hasta 
que el error sea compensado. Este retardo en la respuesta del convertidor hace que la 
respuesta del convertidor difiera de la respuesta ideal. 
2.3.1.1    CONTROL EN MODO TENSIÓN 
El control en modo tensión, es el modo de control más usado en los convertidores CC/CC 
de baja tensión de salida. En la figura 2.11, se muestra un convertidor reductor con 
rectificación síncrona, y control en modo tensión. 
 
El control en modo tensión está formado por un único bucle, el cual está compuesto por la 
planta, el sensado, un amplificador de error, el modulador de pulso y el circuito de disparo de 
los interruptores. Este tipo de control pertenece al grupo de los controles que denominaremos 
como lentos, descritos en [Vaz03]. Si ocurre una perturbación en la salida, el convertidor 
comienza a corregir el ciclo de trabajo “d”, lentamente, es decir, las variaciones de la 
corriente de carga no son utilizadas directamente para modificar el ciclo de trabajo, hay que 
esperar que dichas variaciones  se conviertan en variaciones  de la tensión de salida y a 
continuación son filtradas por el amplificador de error. 




























Fig. 2.11 Convertidor reductor con rectificación síncrona y control en 
modo tensión. 
 
 La rapidez en la corrección del ciclo de trabajo depende del ancho de banda del 
convertidor en bucle abierto. Para un bloque de potencia previamente definido, el ancho de 
banda se ajusta seleccionando adecuadamente los valores de las impedancias Z1 y Z2 (ver 
figura 2.11). Para su  selección es imprescindible tener en cuenta los criterios de estabilidad 
para la amplitud y la fase [Llo96]. La frecuencia de corte en bucle abierto de un convertidor 
controlado en modo tensión típicamente se recomienda que sea menor o igual a 1/6 de la 
frecuencia de conmutación [Zha96].  
 
 Durante el funcionamiento del convertidor, el amplificador de error toma una muestra de 
la tensión de salida por su entrada negativa. Esta muestra de tensión es comparada con la 
tensión de referencia conectada a la entrada positiva del amplificador. La diferencia de la 
comparación constituye el error a corregir. Este error es amplificado con una ganancia 
definida por la función de transferencia del amplificador de error. 
 
El error amplificado es aplicado a la entrada positiva de un modulador de pulso. Este 
bloque está compuesto por un comparador, que compara la tensión de error amplificada con 
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una rampa proveniente de un oscilador local. El resultado es un pulso a frecuencia constante y 
ciclo de trabajo variable en función de la tensión de error. Este tipo de modulación se conoce 
como modulación de ancho de pulso (PWM) y es la más aplicada en los convertidores 
controlados por tensión. 
 
Las principales ventajas y desventajas del control en modo tensión se mencionan a 
continuación. 
           Ventajas: 
• Control sencillo de implementar. 
• No necesita sensar la corriente por la bobina. 
• La frecuencia de conmutación es independiente de los parásitos  del filtro de 
salida. 
• Alta precisión en la regulación de la tensión de salida en régimen estacionario 
o estático. 
• Buena estabilidad. 
• Bajo rizado en la tensión de salida. 
 Desventajas: 
• La respuesta del control lenta. La frecuencia de corte en bucle abierto es 
típicamente inferior a 1/6 de la frecuencia de conmutación. Las perturbaciones 
de la tensión de salida, como consecuencia de los escalones de corriente de la 
carga, son filtradas por el amplificador de error antes de actuar sobre el ciclo 
de trabajo. De todas las estrategias de control mencionadas en la introducción 
de este capítulo es la más lenta. 
2.3.1.2    CONTROL EN MODO CORRIENTE DE PICO 
El circuito eléctrico del control en modo corriente de pico, se encuentra formado por dos 
bucles: uno externo, en modo tensión, y uno interno, en modo corriente (ver figura 2.12). El 
bucle externo de tensión actúa de la misma manera que en el caso del control en modo 
tensión.  
































Fig.2.12 Convertidor reductor con rectificación síncrona y control en modo 
corriente de pico. 
 
La novedad en el control aparece en el bucle interno, donde se utiliza la corriente que 
circula por el interruptor superior,  para generar la rampa del modulador de pulso, y unido a 
ello, limitar la corriente de pico que circula por el mismo. Para valores de ciclo de trabajo 
mayores de 0,5, a la rampa aplicada al modulador de pulso se le aplica una compensación de 
la pendiente. El objetivo de esta corrección de la rampa es estabilizar el circuito en bucle 
cerrado para d > 0,5. 
 
El bucle interno de corriente permite reducir en un orden el comportamiento dinámico del 
sistema, dejando de ser la corriente a través de la bobina una variable de estado [Red80]. 
Como consecuencia, el bucle externo de tensión tiene un adelanto adicional de 90º en 
comparación con el control en modo tensión. De esta manera, la estabilidad del sistema 
aumenta y el comportamiento dinámico del convertidor se desensibiliza aun más de 
parámetros eléctricos del condensador de salida, incluyendo sus parásitos.  
 
El control en modo corriente de pico  se considera un control lento [Rai01]. A pesar de 
que se pueden lograr anchos de banda mayores que en el caso del control en modo tensión.  
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El control de la corriente por los interruptores, permite un adecuado balance de las 
corrientes por cada una de las fases cuando se colocan convertidores en paralelo. Esto es muy 
útil para las fuentes de baja tensión que usan como topología del bloque de potencia, los 
convertidores paralelo con entrelazado (CPE).  
 
El control en modo corriente de pico tiene un grupo de ventajas y desventajas  que se 
menciona a continuación: 
Ventajas: 
• Alta precisión en la regulación de la tensión de salida en régimen estacionario. 
• Buena estabilidad. 
• Permite limitar la corriente por la bobina ciclo a ciclo, permitiendo lograr un 
adecuado balance entre las corrientes, cuando se utiliza varios CPE. 
• Bajo rizado en la tensión de salida. 
• Independencia de la frecuencia de conmutación del convertidor de los 
parámetros parásitos de los componentes. 
 
Desventajas: 
• Este control  por su respuesta resulta ser un control lento. Las perturbaciones 
de la tensión en la salida durante los escalones de carga son filtradas antes de 
influir en el ciclo de trabajo. A pesar de ello, se logra un ancho de banda en 
bucle abierto mayor que en caso del control en modo tensión. La frecuencia de 
corte en bucle abierto se encuentra entre 1/3 y 1/6 de la frecuencia de 
conmutación. 
• Baja inmunidad al ruido. Por medirse el valor instantáneo de la corriente en 
lugar del valor medio. 
• Problemas de estabilidad para ciclos de trabajos mayores de 0,5. Para su 
solución se implementa una rampa de compensación. 
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• Necesidad de un elemento sensor de la corriente, normalmente una resistencia, 
la cual ocasiona pérdidas en conducción. 
• Circuito de control más complejo que el control en modo tensión. 
2.3.1.3 CONTROL EN MODO CORRIENTE PROMEDIADA 
   
El control en modo de corriente promediada se muestra en la figura 2.13, y es muy similar 
al control en modo de corriente de pico.  
 
El control en modo corriente promediada incorpora un regulador que amplifica la 
diferencia entre la muestra de la corriente que circula por la bobina y el error de tensión  
amplificado. La tensión de salida del regulador del bucle interno es aplicada a la entrada 
































Fig. 2.13 Convertidor reductor con rectificación síncrona y control en modo 
corriente de promediada. 
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Otra diferencia entre ambos controles es la forma de generación de la rampa. En el control 
en modo corriente promediada la rampa se genera artificialmente por el oscilador local, de 
manera similar al control en modo tensión. 
 
Esta estrategia de control pertenece, de igual manera que las anteriores,  a los controles 
lentos. Sin embargo, al igual que el control en modo corriente de pico, el ancho de banda 
resultante es mayor  que en el control en modo tensión. 
 
El control en modo corriente promediada tiene un grupo de ventajas y desventajas  que se 
mencionan a continuación: 
 
Ventajas: 
• Alta precisión en la regulación de la tensión de salida en régimen estacionario. 
• Buena  estabilidad. No necesita rampa de compensación. 
• Buena inmunidad al ruido en comparación con el control en modo corriente de 
pico. 
• Bajo rizado en la tensión de salida. 
• Independencia de la frecuencia de conmutación  del convertidor de los 
parámetros parásitos de los componentes. 
• Permite limitar la corriente que circula por la bobina, haciendo posible lograr 
un adecuado balance entre las corrientes, cuando se utilizan CPE. 
 
Desventajas: 
• Este control  por su rapidez de respuesta resulta ser un control lento, pues las 
perturbaciones de la tensión en la salida durante los escalones de carga 
modifican el ciclo de trabajo después de ser filtrada por los amplificadores de 
error de los bucles de corriente y  de tensión. A pesar de ello, se logra un ancho 
de banda en bucle abierto mayor que en caso del control en modo tensión, pues 
el bucle interno de control de corriente, causa un adelanto relativo de 90º a la 
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fase, respecto al control en modo tensión. Por lo tanto, en el control en modo 
corriente se dispone de un mayor margen de fase para aumentar la ganancia, y 
con ella, la frecuencia de corte en bucle abierto. 
• Necesidad de un elemento sensor de la corriente por la bobina. 
• Circuito de control más complejo que el control en modo tensión, debido a la 
existencia  de dos bucles con dos amplificadores de compensación.  
2.3.2 ESTRATEGIAS DE CONTROL NO LINEALES 
Las estrategias de control no lineales basan su funcionamiento en la saturación del ciclo 
de trabajo cuando la tensión de error difiere de la tensión de referencia, [Vaz03], [Gar06], 
[Gua06], [Ala07], [Cas07], [Cha07], [Gua07], [Lip07], [Liu07], [Me07a], [Moh07], [You07], 
[Cos08], [Jak08], [Lar08], [Me08a], [Sin08], [Sun08], [Yan08], [You08], [Wal08], [Bab09], 
[Mey09].  
Este tipo de control suple en gran medida las limitaciones de los controles lineales en 
cuanto a la limitación del ancho de banda del controlador lineal. Esto hace que la respuesta 
dinámica del convertidor mejore pero tienen implícito una serie de inconvenientes que hace 
que su implementación en ciertas aplicaciones se vea limitada.  
A continuación se resumen las principales características ventajas e inconvenientes de este 
tipo de estrategia de control. 
2.3.2.1 CONTROL POR HISTÉRESIS 
Este tipo de control es el más sencillo de todos los controles que se usan en los 
convertidores de baja tensión. Este control ha sido utilizado desde los inicios del desarrollo de 
los convertidores CC/CC y se conoce también como control de frecuencia variable “free-
runnig”, donde el Ton y el Toff no están fijos. Este tipo de control, ver figura 2.14, está 
compuesto con un comparador con histéresis, el cual compara la tensión de salida, conectada 
a su entrada negativa, con  una tensión de referencia, conectada a la entrada positiva.  
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Un análisis detallado de su funcionamiento lo podemos encontrar en  [Rai01]. El control 
por histéresis no requiere amplificador de error con compensación. La salida de comparador 
es conectada directamente al circuito de disparo de los interruptores.  
 
La tensión de salida del comparador varía entre +Vcc y –Vcc, sin  alcanzar valores 
intermedios. Por lo tanto, el ciclo de trabajo se puede mover entre dmin = 0 y dmax = 1, sin 
ningún tipo de restricción. Su naturaleza es no-lineal, diferenciándose de los controles 
anteriormente analizados. La no-linealidad en este tipo de control se manifiesta en cada ciclo 
de conmutación, por lo tanto, el control por histéresis es un control no lineal de funciona-


























Fig. 2.14 Convertidor reductor con rectificación síncrona y control por histéresis. 
 
El comparador detecta, de forma instantánea, cualquier perturbación en la tensión de 
salida, provocada por una variación de la corriente en la carga. Por lo tanto, una variación de 
la corriente en la carga se ve reflejada de forma directa sobre la tensión de salida.  Su reacción 
ante las perturbaciones de tensión en la carga es prácticamente de forma instantánea, actuando 
sobre el ciclo de trabajo, haciendo que este tipo de control sea clasificado dentro de los 
controles rápidos. 
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La precisión de la regulación es peor que la de los controles anteriormente analizados, y 
depende del tamaño de  la ventana de histéresis. Mientras menor sea la ventana, mayor será la 
precisión de la regulación de la tensión de salida.  
 
La sencillez y rapidez de este tipo de control viene unida a una baja inmunidad al ruido, y 
una dependencia de la frecuencia de conmutación con la impedancia de salida y la corriente 
de salida. Es decir, la frecuencia de conmutación es muy dependiente de los parásitos del 
filtro de salida del circuito, en particular de la resistencia serie del condensador. También 
depende de la corriente de carga. 
 
Por otra parte, la presencia de un rizado de tensión en la salida es inherente al 
funcionamiento del convertidor. El rizado depende de la ventana de histéresis de comparador, 
así como de los retardos de los componentes.  
 
Dentro de las ventajas del control por histéresis tenemos las siguientes: 
• Gran rapidez de respuesta ante los escalones de carga. Las perturbaciones en la carga 
provocadas por los escalones de corrientes, se reflejan de forma inmediata en el ciclo 
de trabajo. 
• Gran sencillez. 
• Buena estabilidad. 
 
Dentro de las desventajas de este circuito tenemos: 
• Baja precisión en la regulación de la tensión de salida en régimen estacionario. 
• Baja inmunidad al ruido. 
• Gran dependencia de la frecuencia de conmutación de los parásitos del circuito y del 
nivel de corriente de la carga. 
• Un notable rizado de la tensión a la salida en régimen estacionario. El rizado es 
intrínseco al funcionamiento de convertidor. 
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A pesar de todas las limitaciones que tiene el control por histéresis, éste ha encontrado un 
lugar en las fuentes de baja tensión, debido a su gran rapidez de respuesta. 
2.3.2.2 CONTROL V2 
Este tipo de control es un control por histéresis mejorado, el cual adiciona un bucle 
externo en tensión, con  una respuesta dinámica lenta. Su objetivo es permitir una ventana de 
histéresis mayor, sin afectar la precisión de la regulación de la tensión de salida, sobre todo en 
régimen permanente [Rai01]. En la figura 2.15, se muestra un convertidor reductor con 






























Fig. 2.15 Convertidor reductor con rectificación síncrona y control V2. 
 
El control V2 adiciona, al circuito de control por histéresis, un bucle externo de control en 
tensión que mejora la regulación en régimen permanente. El bucle interno sigue siendo un 
control no lineal “todo o nada” utilizando un comparador con histéresis. El comparador 
interno continúa tomando la tensión de la salida sin ser filtrada. Por lo tanto, cualquier 
perturbación en la tensión de salida, producto de una variación en la corriente de la carga, es 
corregida inmediatamente.  
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Esta  estrategia de control, al igual que el control por histéresis, es un control “todo o 
nada” con un comportamiento no-lineal en su funcionamiento, el cual se pone de manifiesto 
en cada ciclo de trabajo, [Vaz03]. 
Ventajas del control V2: 
• Gran rapidez de respuesta ante los escalones de carga. Las perturbaciones en la 
carga provocadas por los escalones de corrientes, se reflejan de forma inmediata 
en el ciclo de trabajo. 
• Mejora la regulación de  la tensión de salida respecto al control por histéresis. 
El control V2  en su versión simple presenta, en contraposición a su rapidez, un grupo de 
desventajas. Éstas son las siguientes: 
• Dependencia de la frecuencia de conmutación de los parámetros parásitos de 
los componentes electrónicos del filtro de salida, en especial la resistencia serie 
del condensador de salida. De igual manera que en el control por histéresis, la 
frecuencia de conmutación también depende de la corriente de la carga.  
• El arranque del convertidor se hace imprevisible. Este hecho implica la 
necesidad de crear un circuito adicional para el arranque del convertidor. 
• Baja inmunidad al ruido en la tensión de salida. 
• Problemas de inestabilidad debido al uso del rizado de la tensión de salida 
como rampa.  Este problema está muy condicionado por los valores de los 
parásitos de condensador de salida, en especial  por la resistencia en serie. 
El control V2 conjuntamente con el control por histéresis, han gozado de un gran interés 
por los diseñadores de fuentes de baja tensión para procesadores digitales. Las investigaciones 
publicadas están dirigidas a eliminar la dependencia de su funcionamiento con los parásitos 
del circuito. 
2.3.2.3 ANÁLISIS DE OTROS CONTROLES NO LINEALES 
Numerosos han sido los diseños de controladores por histéresis. Algunos de ellos han sido 
presentados en [Arb98], [Abu04], [Zha04], [Son05], [Sun06], [Cas07]. Un controlador por 
histéresis basado en el sensado de la corriente por la bobina se presentó en [Arb98]. Este tipo 
de controlador es capaz de mejorar la respuesta del convertidor sin la necesidad de 
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implementar un circuito de compensación. Sin el regulador el ancho de banda del convertidor 
se mejora considerablemente.  
Desafortunadamente los controladores por histéresis en modo corriente funcionan a 
frecuencia variable, lo que dificulta en gran medida el diseño en cuanto a compatibilidad 
electromagnética (EMI). Para el caso descrito en [Son05], la combinación de las diferencias 
que pueden tener la resistencia serie equivalente (ESR) y la inductancia serie equivalente 
(ESL) de un condensador a otro, además del retardo inherente en los comparadores, pueden 
generar un error considerable en régimen permanente. 
Otro tipo de controlador por histéresis se presenta en [Abu04], [Zha04], [Sun06], basado 
en el sensado del rizado de la tensión de salida. Este tipo de controlador al igual que los 
controladores por histéresis en modo corriente, mejoran la respuesta dinámica del convertidor, 
aunque son más simples en su implementación. Este tipo de controlador tiene como 
desventaja que presenta una frecuencia de conmutación variable y dependiente de la 
resistencia serie equivalente (ESR) del condensador de salida, además, el error en régimen 
permanente no es igual a cero.  
Otros tipos de controladores no lineales se proponen en [Tan05], [Tan06], [Cha07], 
[Kre08]. Estos requieren de algoritmos complejos de cálculo lo que hace su implementación 
mucha más compleja. 
Otras propuestas se basan en el hecho de que un controlador lineal debe comportarse de 
manera lineal en régimen permanente  y garantizar una regulación precisa de la tensión de 
salida y comportarse de manera no lineal durante los transitorios para garantizar así una 
respuesta rápida. Esto se ha demostrado en [Guo02], [Ba05a], [Ba05b], [Shi06], [Sot06], 
donde se emplean dos controladores, uno que garantiza el funcionamiento del convertidor en 
régimen permanente y un segundo controlador que funciona durante los transitorios. Esto 
mejora considerablemente la respuesta dinámica del convertidor sin perjudicar la precisión en 
la regulación en régimen permanente.   
En el caso que se propone en [Sot06], el ciclo de trabajo se satura durante un tiempo 
previamente calculado lo que permite minimizar el tiempo de recuperación de la tensión de 
salida del convertidor durante un transitorio. En esta propuesta los escalones de carga son 
conocidos por lo que previamente se almacenan los tiempos optimizados durante el cual el 
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ciclo de trabajo se satura, ante cualquier escalón de carga. Aunque es efectivo, tiene como 
principal inconveniente que no puede reaccionar ante escalones de carga aleatorios. 
Las propuestas presentadas en [Fen06], [Zha06], [Fen07], [Mey07], [Mey08], [Bab09], 
[Mey09], pueden calcular la respuesta optima ante un escalón de carga arbitrario, también 
conocido como “on-the- fly”. Estos tipos de controladores basan su funcionamiento en el 
principio del balance de carga del condensador del filtro de salida del convertidor. Aunque 
mejoran significativamente la respuesta dinámica del convertidor ante escalos de carga, su 
implementación es muy costosa debido a la utilización de algoritmos matemáticos complejos. 
Por otra parte, todas estas propuestas tienen como inconveniente principal que son síncronas 
con respecto a la frecuencia de conmutación. Esto quiere decir, que siempre tienen implícito 
un retardo en la respuesta desde el momento en que ocurrió perturbación en la carga, hasta el 
instante en que se satura el ciclo de trabajo. 
2.3.2.4 CONTROL LINEAL-NO-LINEAL 
Esta estrategia de control propuesta en [Ba02a], [Ba02b], [Vaz03], permite agrupar las 
características positivas en régimen permanente de los controles lentos, como pueden ser los 
controles en modo tensión, corriente promediada y de pico, etc., con las características 
positiva de los controles rápidos durante los transitorios. De los controles lentos se toma el 
bajo rizado y la buena regulación de la tensión de salida, y la independencia de la frecuencia 
de conmutación de los parámetros parásitos del filtro de salida. De los controles rápidos se 
toma la capacidad de reacción (rapidez) ante los transitorios, ocasionados por una variación 
de la carga. 
 
En la figura 2.16, se muestra el circuito de un convertidor reductor síncrono con control 
Lineal no Lineal (LnL). Este control está compuesto por un bloque lineal y otro no lineal. El 
bloque lineal está compuesto por un control en modo tensión, y su funcionamiento es similar 
al expuesto en el epígrafe 2.3.1.1.  
 
La diferencia radica en que se incluye un bloque no lineal y una lógica de control, 
encargada de seleccionar en cada momento el ciclo de trabajo adecuado, ya sea el impuesto 
por el bloque lineal o por el bloque no lineal. Esta selección, depende de las señales de 
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control, S0 y S1. Por otra parte, la lógica de control es la encargada de generar las señales de 
disparo síncronas para cada uno de los interruptores de la etapa de potencia. 
 
Con el objetivo de explicar el principio de funcionamiento del control LnL, en la figura 















































Fig. 2.16 Convertidor reductor con rectificación síncrona y control Lineal no Lineal. 
 
 Partiendo de las especificaciones de diseño del convertidor, se define la banda de 
tolerancia. Esta banda está limitada por las tensiones VL = Vref – ∆V y VH = Vref + ∆V, donde 
∆V = ½(VH – VL). Esta banda determina el rango máximo de variación de la tensión de salida, 
Vsal, figura 2.17 (b). El control no lineal consiste en un comparador de umbrales. En él se 
definen dos tensiones de umbral una por encima, VHT, y otra por debajo, VLT, de la tensión de 
salida nominal. Estas tensiones definen la banda de umbral, (banda sombreada, ver figura 2.17 
(b)), que se encuentra dentro de la banda de tolerancia. Durante un escalón de carga, figura 
2.17 (a), ya sea positivo (corriente inicial I0 y corriente final I1) o negativo (corriente inicial I1 
y corriente final I2), en un inicio, cuando la variación de la tensión de salida se encuentra 
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dentro de los umbrales definidos por VLT y VHT, el ciclo de trabajo (dLnL) estará impuesto por 
el control lineal (dL),  por lo que se incrementará linealmente en cada período de conmutación 
(modo lineal de operación), ver figura 2.17 (c). 
 
Una vez que la variación de la tensión de salida salga de la banda definida por la tensión 
de umbral, actuará el control no lineal saturando instantáneamente a 1 (dmax) o a 0 (dmin) el 
ciclo de trabajo, (modo no lineal de operación). Una vez que la tensión de salida retorne y 
entre nuevamente dentro de la banda de umbrales, el ciclo de trabajo quedará impuesto por el 
control lineal, (modo lineal de operación). En la figura 2.17 (d), se muestra la señal de control 






















































Fig. 2.17 Diagrama de tiempos que explican el principio de funcionamiento del 
control LnL aplicado a convertidores de una fase. 
 
Como se puede ver el modo no lineal actúa de forma asíncrona tan pronto la tensión de 
salida sale de la banda de umbrales. El control LnL ofrece una solución óptima para los 
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controles que modifican la  ganancia del bloque de control, como vía para aumentar la rapidez 
de recuperación de la tensión de salida durante los escalones de carga. 
 
Hay que destacar como otra particularidad de esta estrategia de control es que ambos 
controles funcionan simultáneamente. El modo lineal garantiza la respuesta del convertidor en 
régimen permanente y el modo no lineal durante los transitorios. La combinación de un 
bloque no-lineal de rápida respuesta, con un bloque lineal lento, como es el control en modo 
tensión, permite lograr un convertidor con una rapidez de recuperación óptima para una 
topología del bloque de potencia dada. Por otra parte, esta rapidez se encuentra unida a la 
precisión en la regulación y el bajo rizado que aporta el bloque lineal con control lento. 
 
El control LnL utiliza al máximo las potencialidades del bloque de potencia, en lo 
referente a rapidez de respuesta ante escalones de la corriente de carga. La estrategia del 
control LnL es compatible con la mayoría de las topologías del bloque de potencia  
desarrolladas para el diseño de las fuentes conmutadas CC-CC, con el objetivo de 
alimentación de baja tensión. La mayoría de estas topologías se basan en el convertidor 
reductor y en sus variantes con transformador. 
 
Con relación a la estabilidad del sistema, se ha demostrado en [Vaz03] que el control LnL  
impone que los sistemas lineales dejan de comportarse como sistemas de fase mínima. Es 
decir, se pierde la relación entre la ganancia y la fase que existe en los sistemas lineales. Por 
otra parte, la disminución del valor absoluto de la fase cuando se utiliza el control LnL, da un 
importante efecto estabilizador adicional a esta estrategia de control, que no está presente en 
los controles  lineales.  
 
De esta manera, en una misma estrategia de control se consiguen la alta ganancia a alta 
frecuencia y la muy buena estabilidad que necesita el control ideal, y que no puede ser lograda 
usando un control lineal únicamente. 
 
Ventajas del control LnL: 
• Gran rapidez de respuesta ante los escalones de carga. Las perturbaciones en la 
carga provocadas por los escalones de corrientes, se reflejan de forma inmediata 
en el ciclo de trabajo, saturándolo en función del signo del error. 
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• Buena regulación de  la tensión de salida (similar al control en modo tensión). 
• Independiza el ancho de banda del control lineal de la respuesta dinámica del 
convertidor. 
• Es compatible con la mayoría de las topologías de etapas de potencia diseñadas 
para la alimentación de baja tensión. 
• Sencillo de implementar y no requiere de sensores de corriente para su 
implementación. 
Desventajas del control LnL: 
• El tiempo de recuperación de la tensión de salida del convertidor después de un 
transitorio y una vez dentro de la banda de umbrales, depende del ancho de 
banda del control lineal.  
• El tiempo de saturación del ciclo de trabajo depende de las tensiones de umbral 
y es impreciso por lo que no se logra alcanzar el tiempo óptimo. Esto trae 
consigo que aparezca una sobreoscilación en la tensión de salida; 
• No es aplicable a las topologías con cero en el semiplano derecho. 
 
CONCLUSIONES 
En este capítulo se hace un análisis del estado de la técnica, señalando las principales 
líneas de investigación dentro de los convertidores reductores VRM para diferentes 
aplicaciones. Se han analizado y expuesto las ventajas y desventajas de cada una de las 
arquitecturas de distribución utilizadas para la alimentación de los sistemas con 
microprocesadores. 
 
Por otra parte se han analizado los factores que influyen sobre la respuesta dinámica del 
convertidor, desde el punto de vista de la estrategia de control y de la selección adecuada de la 
topología.  
 
Desde el punto de vista del control, la mejor respuesta ante los transitorios de carga la 
presentan, aquellas estrategias de control que basan su funcionamiento en la saturación del 
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ciclo de trabajo y que a su vez garantizan las especificaciones dinámicas y de estabilidad del 
convertidor. La diferencia que existe entre cada una de estas estrategias de control, se 
relaciona con cuando tomar la decisión de saturar el ciclo de trabajo.  
 
Por otra parte, teniendo en cuenta los estrictos requerimientos de regulación que los 
microprocesadores exigen a sus fuentes de alimentación, la mejor opción es aquella que en 
régimen permanente no solo cumpla con los criterios de estabilidad, sino que además presente 
las mejores características en cuanto a precisión en la regulación de la tensión de salida.  
 
La estrategia de control que combina ambas características es el control lineal no lineal, 
además de presentar una implementación sencilla. Desde el punto de vista de la topología, los 
convertidores multifase con entrelazado son los que se presentan como la mejor opción para 
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CAPÍTULO 3 
CARACTERIZACIÓN Y ANÁLISIS DE LOS VRM 
 
En este capítulo se hace un análisis detallado de las principales características y 
parámetros que definen el diseño del VRM en función de la aplicación. Se definen cada uno 
de los bloques que forman parte del VRM destacando las ventajas e inconvenientes de cada 
una de las soluciones topológicas. También, se analiza cómo influyen de cada uno de ellos en 
la dinámica del convertidor. 
 
3.1 INTRODUCCIÓN A LOS MÓDULOS REGULADORES DE TENSIÓN 
(VRM) 
 
Las fuentes de alimentación de los actuales dispositivos microelectrónicos digitales, en 
particular, de los microprocesadores, requieren de unas exigencias muy rigurosas con relación 
a su diseño. En dependencia del tipo de aplicación, la red de distribución cambia y con ello las 
características del VRM. 
 
Este trabajo se centra en los VRM conectados a redes de distribución de corriente 
continua de baja tensión. En la figura 3.1, se representa un esquema general del sistema de 











Fig. 3.1 Sistema de alimentación simplificado del microprocesador. 
 
El ordenador se alimenta desde la red de corriente alterna, y la primera etapa del sistema 
de alimentación es un convertidor alterna-continua, fuente principal, también conocida como 
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caja plateada, (del inglés silver box). Esta fuente se encarga de suministrar una tensión 
corriente continua al bus de distribución. 
 
Debido a los elevados requisitos que exigen los microprocesadores (como carga) a sus 
fuentes de alimentación, las características dinámicas de las fuentes principales, son 
insuficientes. Es por ello, que entre la fuente principal y el microprocesador, se conecta un 
convertidor continua/continua (CC/CC), que sea capaz de satisfacer los requerimientos 
dinámicos de los microprocesadores. Este tipo de convertidores de CC/CC, reciben el nombre 
de VRM, que proviene de sus siglas en inglés, Voltage Regulator Module [VRM04], 
[VR05a], [VR05b]. 
 
La fuente principal tiene la función de convertir, una tensión de corriente alterna, en una 
tensión de distribución de 5 V (3,3 V) ó 12 V de corriente continua, en dependencia de cada 
aplicación. La última etapa del sistema de alimentación, el VRM se encarga de suministrar la 
baja tensión necesaria para alimentar el microprocesador con la calidad y requerimientos 
dinámicos, dado en las especificaciones. 
 
La tensión de distribución, (tensión de entrada de los VRM), es en algunos casos 12V y 
más frecuentemente, en torno a los 5V, aunque en determinadas aplicaciones toma valores 
igual a los 3,3 V. Los microprocesadores son un tipo de carga que puede pasar de un estado 
de mínimo consumo a uno de máximo consumo (>100 A) y viceversa, en períodos muy cortos 
de tiempo. Los VRM tienen que ser capaces de regular decenas  de amperios a muy baja 
tensión (0,8÷1,85V), con una precisión superior al 2%.  
 
Por otra parte, estas fuentes de alimentación deben entregar derivadas de corriente a su 
salida muy elevadas (>10÷400A/µs). Estos valores tan elevados de derivada de corriente, son 
exigidos considerando el efecto positivo de los condensadores de desacoplo (condensadores 
muy próximos a  los microprocesadores), los cuales pueden disminuir la derivada de corriente 
demandada del convertidor hasta en un orden. Estas exigencias se deben lograr sin afectar el 
rendimiento, el cual  debe ser mayor del 80% a carga máxima [Dua06], [Int00], [VRM04], 
[VR05a], [VR05b], [VR08].  
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En la práctica, aunque el rendimiento es uno de los factores más importantes en este tipo 
de fuentes, se les permite que este no sea tan elevado en comparación con los índices que se 
pueden obtener para otras aplicaciones.  
 
Los VRM se encuentran ubicados por lo general, muy cerca del microprocesador, con el 
objetivo de minimizar las pérdidas y los efectos de componentes parásitos. Por su diseño 
físico, se pueden encontrar de dos formas: modular o empotrados (build-in). En la figura 3.2, 
se muestran dos ejemplos de VRM, uno del tipo empotrado, ver figura 3.2 (a), diseñado para 
una placa base (motherboard) de Intel D865PERL Pentium 4/Celeron D, y otro del tipo 
modular, ver figura 3.2 (b), en este caso diseñado para un microprocesador de Intel Xeon a 
500 MHz. A este último tipo de VRM se le conoce también con el nombre de VRD, de sus 




Intel D865PERL Motherboard Pentium 4/Celeron D 
b) Modular 
Intel Xeon 500 MHz processor 
Fig. 3.2 Tipos más comunes de VRM. 
 
Las diferencias fundamentales entre uno u otro radican en que, la versión empotrada es 
válida solo para un tipo de procesador específico con un consumo de potencia determinada. 
Por el contrario, la versión modular permite la utilización de la placa base para diferentes 
configuraciones. Es decir, se pueden seleccionar los módulos VRM con los requerimientos, 
tanto energéticos como dinámicos, adecuados para cada procesador. 
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Con relación al análisis realizado para este tipo de aplicación, los VRM son convertidores 
con topología reductora y sus variantes con transformador. Las soluciones topológicas con 
transformador, se utilizan cuando la tensión de entrada (tensión de distribución) del VRM es 
por regla general superior a 12V. 
 
Las topologías reductoras sin transformador, en la actualidad, permiten reducir la tensión 
de entrada, desde 3,3 a 12 voltios de corriente continua, hasta 1,5 a 0,8 voltios de corriente 
continua, para la alimentación de los microprocesadores.  
 
 
3.2   CARACTERÍSTICAS PRINCIPALES DE LOS VRM 
 
Antes de analizar las principales soluciones topológicas para el diseño de los VRM, 
destinada a la alimentación de los procesadores, es necesario definir las principales 
características o requisitos, que deben cumplir este tipo de fuente de alimentación. Ellos son: 
1. Baja tensión de salida: 1,5V ÷ 0,8V; 
2. Elevada precisión en la regulación de la tensión de salida, ±2% de la tensión de salida: 
±30mV para 1,5V de tensión de salida; 
3. Alta corriente de salida: hasta 150A; 
4. Altas derivadas de corriente de salida: hasta 1,2A/ns; 
5. Tamaño y coste reducidos; 
6. Alta eficiencia y bajas emisiones electromagnéticas, EMI; 
7. Posicionamiento adaptativo de la tensión de salida (opcional); 
8. Selección automática del número de fases (opcional). 
 
Las características enumeradas en los puntos del 1 al 6, las podemos definir como 
principales ya que son las que prevalecen en cada diseño de VRM. Las restantes, 7 y 8, se han 
definido como opcionales, debido a que son específicas sólo para algunas aplicaciones más 
avanzadas.  
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Por regla general, analizando cada una de las características que deben cumplir los VRM, 
la mejora de una en conjunto, implica frecuentemente el deterioro de otras exigencias técnicas 
no menos importantes, tales como el rendimiento, la impedancia dinámica de entrada, etc. 
Este hecho, pone de manifiesto la naturaleza de las soluciones, donde sólo es posible una 
solución de compromiso. Por ejemplo, se puede analizar el carácter de las soluciones, desde el 
punto de vista topológico y desde el punto de vista de la estrategia de control.  
 
Desde el punto de vista topológico, la solución topológica más utilizada en las 
aplicaciones de baja tensión, son los convertidores reductores. Por su naturaleza, estos 
convertidores se comportan como filtros paso bajo. Esto significa, que la rapidez de respuesta 
ante escalones de carga, está definida principalmente por el comportamiento dinámico  del 
bloque de potencia.  
 
Desde el punto de vista de la estrategia de control, las soluciones que permiten aumentar 
el ancho de banda del regulador, parecen ser las mejores. Para ello es necesario aumentar la 
frecuencia de conmutación del convertidor que, por una parte, mejora de la respuesta 
dinámica del mismo, pero por otra parte, conllevan a un aumento de las pérdidas en 
conmutación. Esto trae consigo un empeoramiento del rendimiento.  
 
Por otra parte, la medición directa de la corriente  de salida, resulta una buena solución 
para evitar los retardos en el control. Sin embargo, medir la corriente implica tomar una 
muestra de ella, usando un elemento sensor de corriente, ya sea una resistencia o un 
transformador de corriente. En cualquier caso, este elemento adiciona, por una parte, pérdidas 
y retrasos no deseados en el sistema y por otra aumenta su complejidad.  
 
Todas las soluciones expuestas anteriormente, traen consigo un aumento de la 
complejidad del convertidor, tanto desde el punto de vista topológico, como del control, por 
lo que encontrar soluciones que mejoren en su conjunto las características del mismo, es uno 
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3.3   DIAGRAMA DE BLOQUES DE UN VRM 
 
Los VRM en dependencia de la aplicación y del tipo de bus de distribución presentan una 
arquitectura específica. El objetivo de este trabajo es mejorar la respuesta dinámica de los 
convertidores VRM que se alimentan de un bus de distribución de baja tensión, aplicando la 














Fig. 3.3 Diagrama general simplificado de un VRM. 
 
En la figura 3.3, se muestra el diagrama general simplificado de un sistema de 
alimentación de un microprocesador. El mismo consta del Bloque de Alimentación y el VRM. 
A su vez, el VRM está formado por la etapa de potencia y el bloque de control. 
 
3.3.1 BLOQUE DE ALIMENTACIÓN 
 
El bloque de alimentación, es el encargado de suministrar una  tensión de entrada (Vent) de 
corriente continua al VRM (etapa de potencia). Esta fuente tiene requerimientos dinámicos 
menos exigentes que los VRM, y mucha menor densidad de potencia. Generalmente, se 
encuentran más distanciadas del microprocesador. Esto trae consigo que entre el bloque de 
alimentación y el VRM existan inductancias parásitas, cuyo valor influye en la dinámica del 
convertidor.  
 
Como consecuencia, es necesario utilizar un bloque de condensadores de desacoplo a la 
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3.3.2 ETAPA DE POTENCIA 
La etapa de potencia, también conocida como planta, se muestra en la figura 3.4. Esta 
etapa consiste en un convertidor reductor y está compuesta por el filtro de entrada, los 
elementos de conmutación (interruptores), drivers y el filtro de salida.  
 
El convertidor representado en la figura 3.4, representa un convertidor reductor con 
rectificación síncrona y es una de las topologías más sencillas y la más apropiada para este 















Fig. 3.4 Circuito simplificado de la etapa de potencia. 
 
El único inconveniente que presenta es que al no tener transformador, la conversión entre 
la tensión de entrada y la de salida está limitada, no pudiendo ser muy diferentes una de la 
otra, debido a que el rendimiento del convertidor es inversamente proporcional a esta 
diferencia. A mayor diferencia entre la tensión de entrada y la tensión de salida, el 
rendimiento del sistema se aleja más de su valor ideal.  
 
A continuación, se analizan más detalladamente cada uno de los bloques que forman la 
etapa de potencia  del VRM destacando las principales características de cada una de las 
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3.3.2.1 FILTRO DE ENTRADA 
El componente encargado de almacenar la energía que garantiza la dinámica de entrada, 
son los condensadores de entrada. Estos son necesarios para mantener el rizado de la tensión 
de entrada dentro de los límites de las especificaciones, de tal forma, que garanticen por una 
parte la respuesta dinámica del regulador y por otra, las condiciones de estabilidad del 
sistema. 
 
Es usual que en este tipo de aplicaciones, los condensadores de entrada tengan que 
garantizar derivadas de corriente de hasta 0,5 A/µs. Los análisis en CC de los diseños 
demuestran, que los requerimientos para estos condensadores varían en dependencia de la 
etapa de potencia (del número de fases), de la carga y de la frecuencia de conmutación 
[Pen01].  
 
Las soluciones más eficientes de filtros suelen incorporar condensadores de 1000 µF y 
2240 µF con una resistencia serie equivalente (ESR) muy baja (5 mΩ) por condensador, 
dependiendo del VRM y de la fuente de alimentación del sistema. Además, se recomienda, 
por una parte, colocar los condensadores de desacoplo en las proximidades al conector donde 




Dependiendo de la aplicación, el tipo de interruptores utilizado puede ser diferente. En la 
figura 3.5 se muestra el circuito general de un convertidor reductor clásico, figura 3.5 a)  y 

















a) Clásico b) Con rectificación síncrona 
Fig. 3.5 Convertidor reductor 
 
 El caso más simple, un convertidor reductor clásico, es cuando el interruptor T2 se 
sustituye por un diodo, figura 3.5 a). Este esquema, es bastante simple y solo requiere de una 
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señal de disparo para gobernar el interruptor T1. Uno de los inconvenientes principales que 
limitan el uso de esta configuración en aplicaciones baja tensión (altas corrientes de salida), 
son las pérdidas generadas en el interruptor T2 (diodo). Éstas determinan en gran medida, el 
rendimiento final del convertidor.  
 
De aquí se puede concluir, que debido a que este tipo de fuentes funcionan a tensiones 
pequeñas y altas corrientes de salida, las pérdidas en conducción constituyen un factor muy 
importante a tener en cuenta en este tipo de convertidores, ya que influyen directamente en el 
rendimiento del convertidor. Es por ello, que se sustituye el diodo rectificador del convertidor, 
figura 3.5 a), por un transistor de efecto de campo (MOSFET), figura 3.5 b). Esta topología 
recibe el nombre de convertidor reductor con rectificación síncrona. Al utilizar un MOSFET 
como rectificador, se reducen las pérdidas de conducción de forma muy importante, ya que en 
lugar de ser proporcionales a la tensión de directa del diodo en conducción (I.Vγ), son 
proporcionales a la resistencia del canal en conducción, o sea la resistencia drenador-fuente 
(RDS on) del transistor.  
 
Gracias a las nuevas tecnologías de semiconductores, se puede reducir esta resistencia a 
unos pocos mili-ohmios. Así por ejemplo, la caída de tensión en conducción de un diodo 
Schottky es, al menos, de 0,3V lo que daría lugar a unas pérdidas de 3W, para una corriente 
media de 10A. Sin embargo, con un MOSFET de 5mΩ en conducción las pérdidas serían de 
0,5W, lo que equivale a la sexta parte, para una corriente eficaz de 10A.  
 
El principal inconveniente de la rectificación síncrona es que el MOSFET rectificador 
debe ser gobernarlo externamente, de forma sincronizada y complementaria, respecto al 
interruptor principal T1. 
 
La optimización de los dispositivos utilizados como interruptores se torna en un problema 
más serio, desde el momento en que la diferencia entre la tensión de entrada y de salida del 
convertidor se hace mayor. Para tensiones de alimentación de 12V, los ciclos de trabajo 
obtenidos son muy pequeños. Las pérdidas en conmutación y de puerta en el interruptor de 
superior, T1 (ver figura 3.5), son mucho mayores que las pérdidas en conducción. El 
interruptor inferior, T2 (ver figura 3.5), conduce durante un mayor período de tiempo. Como 
consecuencia las pérdidas en conducción son mayores. 
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De aquí se puede concluir, que un transistor con una menor capacidad de puerta es el 
indicado para el interruptor superior (T1), mientras que un transistor con una menor 
resistencia en conducción, (RDS on), es el recomendado para el interruptor inferior (T2).  
 
3.3.2.3 FILTRO DE SALIDA 
 
El filtro de salida es un filtro LC paso bajo de segundo orden, con características muy 
particulares, ya que en principio es el que determina la dinámica del convertidor. Como se ha 
comentado anteriormente, una característica fundamental de los convertidores que han de 
alimentar las nuevas cargas electrónicas es su respuesta dinámica. Estas cargas electrónicas 
varían constantemente la demanda de potencia, sometiendo a sus fuentes de alimentación a 
escalones de consumo, que el convertidor ha de regular apropiadamente, manteniendo la 
tensión de alimentación adecuada y garantizando la estabilidad del sistema. 
 
En concreto, se va a analizar cómo depende la dinámica del convertidor de los parámetros 
del filtro de salida, (inductancia y capacidad de salida) y cómo se puede mejorar.  
 
3.3.2.4 CONDENSADORES DE SALIDA 
 
La capacidad de salida tiene dos funciones principales: 
  
1) filtrar el rizado de alta frecuencia en el régimen permanente; 
2) amortiguar las variaciones de la tensión de alimentación durante los transitorios de 
carga. 
 
Como se ha comentado anteriormente, la capacidad de salida es la que aporta la energía 
demandada por la carga durante los primeros instantes, después del escalón de carga. Cuanto 
más rápido varíe la corriente de la bobina, antes se adapta el convertidor al nuevo estado de 
carga y menos energía ha de ser almacenada en la salida del convertidor.  
 
Según el modelo del microprocesador, como carga, propuesto por Intel figura 3.6, se 
pueden definir tres lazos resonantes, LR1, LR2 y LR3, [Int05]. Estos lazos están determinados 
por los condensadores de salida C1, C2 y C3 y por los parásitos del circuito R1 L1, R2 L2, R3 L3, 
R4 L4 y R5 L5. Estos parásitos dependen no solo de las características de los condensadores de 
salida sino que dependen en gran medida del layout. Para el caso específico de los VRM 
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modulares estos parásitos se ven incrementados debido al uso de conectores para la conexión 






12 x 560 µF
Aluminio-Polímero
8 x 10 µF
1206 MLCC






Fig. 3.6 Modelo del microprocesador como carga. 
 
Estos lazos resonantes tienen diferentes constantes de tiempo. Debido a esto, la corriente 
demandada al convertidor es de mucha mayor derivada que la que puede entregar la bobina. 
La diferencia entre estas dos corrientes determina la carga que el convertidor debe garantizar 
en los condensadores de salida. Si la carga almacenada no es suficiente, ocurre lo que se 
conoce como desbalance de carga. Esto se ve reflejado en una variación de la tensión de 
salida del convertidor. 
 
Cuando esta condición no se cumple, la tensión de salida comienza a variar, disminuye o 
aumenta en función del tipo de escalón de carga, ya sea positivo o negativo respectivamente. 
Si el desbalance de carga se reduce, los picos que se originan en la tensión de salida, durante 
los transitorios, pueden ser reducidos. Esto se ha representado en la figura 3.7.  
 
De la figura 3.7, se puede deducir que el desbalance de cargas está determinado por dos 
factores fundamentales: por el tiempo td, denominado tiempo de demora y el tiempo tr, 
denominado tiempo de subida. El tiempo td, es el tiempo que tarda el sistema en responder. 
Este tiempo está determinado por el tiempo de procesamiento de la señal (tiempo de 
propagación de la señal por el lazo de control), que depende en gran medida de la tecnología 
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utilizada. Por lo que si se quiere reducir este tiempo, es necesario utilizar tecnologías de 



















Fig. 3.7 Variación de la tensión de salida ante un escalón de corriente de carga 
positivo para diferentes valores de inductancia 
 
El tiempo tr, denominado tiempo de subida, es el tiempo que tarda el convertidor en 
alcanzar el nuevo valor de corriente, determinado por la derivada de la corriente por la bobina. 
De aquí la importancia de encontrar soluciones que permitan minimizar el tiempo de subida 
de la corriente de salida ante un escalón de carga. 
 
En la práctica los VRM incluyen un filtro de salida que consiste en un número elevado de 
condensadores para compensar los grandes transitorios, C1 (aluminio-polímero), y un número 
no muy elevado de condensadores cerámicos, C2 y C3, como desacoplo a frecuencias medias, 
ver modelo del microprocesador, figura 3.6. Conviene destacar, que los condensadores de 
baja tensión y alta capacidad son muy caros, por lo que, las soluciones que reduzcan el 
número de condensadores de este tipo pueden ser muy competitivas. Los condensadores más 
adecuados actualmente son los de alta densidad de aluminio-polímero con 5 mΩ de ESR 
(resistencia serie equivalente). 
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3.3.2.5 INDUCTANCIA DE SALIDA 
 
La caída de tensión en el condensador de salida de los convertidores durante un 
transitorio, ocurre debido al desbalance de cargas existente, entre la corriente que entra al 
condensador y la que sale de él. Si incrementamos la derivada de corriente que puede 
proporcionar la bobina (disminuimos su valor inductivo), se puede reducir este desbalance. 
Sin embargo, un valor pequeño de inductancia implica valores grandes de rizado de la 
corriente de salida, lo cual puede influir desfavorablemente en el rendimiento del convertidor.   
 
De aquí que exista un compromiso, entre la derivada de corriente que se quiere a la salida 
del convertidor y el valor del rizado. Aquí aparece un nuevo concepto de inductancia crítica, 
que se define como el valor máximo de inductancia que nos permita satisfacer los 
requerimientos dinámicos del convertidor [Pit01]. ¿Qué significado físico tiene la inductancia 
crítica? En la figura 3.8, se muestra la dependencia de la variación de la tensión de salida, ante 










Fig. 3.8 Variación de la tensión de salida en función de la inductancia. 
 
De la figura 3.8 se puede deducir que existe un valor de inductancia a partir del cual la 
variación de la tensión de salida se mantiene constante. Esto quiere decir, que si se disminuye 
el valor de la inductancia del filtro de salida del convertidor por debajo del valor de la 
inductancia crítica, (Lcrit1), figura 3.8, la variación de la tensión de salida ante el mismo 
escalón de carga seguirá siendo la misma, [Pit02], [Won01]. En este caso, se incrementa el 
rizado de la corriente de salida en los MOSFET, lo que provoca un incremento de las pérdidas 
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en conducción y pérdidas en el apagado de los mismos. Esto claro está se verá reflejado en un 
empeoramiento del rendimiento del convertidor.  
 
El valor crítico de la inductancia del filtro de salida es diferente para el mismo escalón de 
carga positivo o negativo. Este valor varía en dependencia del tipo de escalón de carga al que 
se somete el convertidor. Está demostrado que la inductancia crítica, Lcrit1, ver figura 3.8, ante 
un escalón de carga negativo  (step-down) es menor que la inductancia crítica ante un escalón 
de carga positivo (step-up) para un convertidor reductor cuando existe una diferencia 
importante entre la tensión de salida y de entrada.  
 
De la figura 3.8, se deduce que existe un valor de inductancia mínimo, Lcrit min=min(Lcrit1, 
Lcrit2), antes del cual la variación de la tensión de salida (∆Vmin) solo está determinado por el 
ancho de banda del controlador.  
 
Es por ello, que uno de los parámetros principales que determina la respuesta dinámica del 
reductor es el valor de la inductancia, ya que limita la máxima derivada de corriente (∆I/∆t) 
que puede proporcionar el convertidor a la salida.  
 
Por ejemplo, ante un escalón de carga positivo son los condensadores de salida los que 
comienzan a proporcionar el incremento de energía demandado por la carga mientras que la 
corriente en la bobina va creciendo. El tiempo en que la corriente en la bobina sea inferior a la 
corriente en la carga, los condensadores de salida se estarán descargando y por tanto su 
tensión se verá reducida.  
 
Cuanto más rápida sea la derivada de corriente en la bobina, menos carga tendrán que 
aportar los condensadores de salida, y por tanto, menos capacidad se necesitará para mantener 
la tensión de alimentación dentro de los límites de las especificaciones. Por lo tanto, si se 
quiere alcanzar una determinada derivada de corriente, es necesario limitar el valor de la 
inductancia del filtro de salida.  
 
Sin embargo, no sólo hay que tener en cuenta la derivada de corriente máxima, también 
hay que tener en cuenta con qué rizado de corriente se está alcanzando esa derivada. Al 
reducir el valor de la inductancia a una frecuencia de conmutación determinada, el rizado de 
corriente en la bobina crece. Un rizado de corriente alto, necesita una mayor capacidad de 
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salida para poder ser filtrado y mantener el rizado de la tensión de salida del convertidor 
dentro de las especificaciones. Esto hace, que se incremente el tamaño y el coste del filtro 
capacitivo de salida. Además, un rizado de corriente alto puede dar lugar a un incremento de 
las pérdidas del convertidor. 
 
Por lo tanto, para mantener el rizado de corriente de salida dentro de los valores 
requeridos e incrementar la capacidad de respuesta dinámica del convertidor, se debe 
incrementar la frecuencia de conmutación. 
  
Por tanto, para comparar la respuesta dinámica de dos convertidores no sólo se debe tener 
en cuenta la derivada de corriente (∆I/∆t), sino también con qué rizado de corriente a la salida 
(∆I) se consigue esa derivada de corriente. 
 
3.3.2.6 DRIVERS 
Los drivers son componentes que se utilizan para el acondicionamiento de las señales de 
disparo de los transistores, lo cuales deben suministrar una señal, con los niveles de tensión y 
corrientes adecuados para minimizar las pérdidas en los interruptores T1 y T2, para el caso del 
convertidor con rectificación síncrona, y conmutar adecuadamente para reducir las pérdidas 
de conmutación.  
 
Por otra parte, debido a que las señales de  disparo de estos interruptores son 
complementarias, en un determinado instante de tiempo ambos interruptores se encuentran en 
conducción, generando de esta manera pérdidas adicionales. Con el objetivo de minimizar 
este tipo de pérdidas, se genera un tiempo muerto o como también se le conoce  dead time. 
Este tiempo puede ser generado automáticamente por el driver o con ayuda de un componente 
externo (condensador), según el fabricante.  
 
Esto garantiza, que solo entre en conducción un interruptor, cuando el otro se encuentre 
totalmente cortado. Por otra parte, los drivers al ser una interfase entre la etapa de control y la 
etapa de potencia, deben garantizar un adecuado aislamiento entre estos bloques, evitando de 
esta manera, que los ruidos de conmutación (switching noise) generados en la etapa de 
potencia, afecten a la etapa de control, ya que esto puede provocar problemas de estabilidad 
en el lazo de control y del sistema en general. 
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3.3.3 ETAPA DE CONTROL 
El criterio de regulación para los circuitos digitales se ha convertido en un parámetro muy 
exigente para los VRM. Esto hace que los requerimientos dinámicos de los convertidores sean 
más restrictivos. Entre las características principales a tener en cuenta, cuando se analiza la 
dinámica de estos convertidores, están las sobretensiones y caídas de tensión generadas 
durante un transitorio de carga negativo o positivo respectivamente, y el tiempo de 
recuperación del sistema. Una forma de mejorar la respuesta dinámica de los convertidores 
CC-CC es incrementando la frecuencia de conmutación del convertidor. Esto trae consigo una 
disminución del rendimiento del mismo debido al incremento de las pérdidas. Sin embargo, si 
se mejora la respuesta dinámica del controlador, la respuesta del convertidor ante los 
transitorios también se puede mejorar, sin tener que hacer modificaciones topológicas. 
 
Existen numerosas estrategias de control diseñadas para mejorar la respuesta dinámica de 
los convertidores. En [Kan98], se propone un control de corriente por compensación feed-
forward. Desafortunadamente, este método requiere de transformador de corriente en serie 
con la carga. Otras formas de control por histéresis en modo tensión han sido presentadas, 
[Mif01], [Zha04], [Sag08] y que mejoran la respuesta dinámica del convertidor, pero 
presentan los mismos problemas que el control por histéresis en modo corriente además de 
que la frecuencia de funcionamiento depende de la ESR del condensador de salida, la cual 
depende considerablemente del tiempo de vida de los mismos. 
 
Otra de las estrategias propuestas son los controladores por histéresis en modo corriente. 
Sin embargo esta solución no es factible para muchas aplicaciones debido a que presentan un 
frecuencia de conmutación variable, y error en la regulación de la tensión de salida en 
régimen permanente, [Son05]. 
 
Es evidente que ninguna de las soluciones propuestas está cerca de la respuesta dinámica 
óptima (mínimo picos de sobretensión y de baja tensión durante los transitorios con el mínimo 
tiempo de recuperación del sistema). Esto se debe a que se necesitan cálculos mucho más 
complejos imposibles de realizar por vías analógicas. De aquí que sea necesario el diseño de 
controladores digitales. Este tipo de controladores ofrecen numerosas ventajas como son su 
capacidad de reprogramación, fiabilidad y capacidad de ejecutar funciones aritméticas 
complejas. Inicialmente se diseñaron controladores PID, los cuales limitan la respuesta 
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dinámica debido a que presentan una red de compensación lenta (filtro paso bajos con ancho 
de banda limitado). Se ha demostrado en [Guo02], que utilizando dos controladores separados 
PID se garantiza un mayor ancho de banda del controlador durante los transitorios. 
 
Otras soluciones de controladores digitales están encaminadas a diseñar novedosos y 
complejos algoritmos matemáticos destinados a optimizar la respuesta del convertidor en gran 
señal. Estas soluciones consisten en aplicar el principio de balance de cargas del condensador 
de salida, con el objetivo de que el convertidor se recupere en el menor tiempo posible, 
[Sot02], [Gua06], [Gua07], [Mey07], [Mey08], [Sim08], [You08]. 
 
Es evidente que todas las estrategias propuestas basan su funcionamiento en la saturación 
del ciclo de trabajo o sea en el funcionamiento no lineal del controlador durante los 
transitorios.                           
 
3.4 PÉRDIDAS EN LOS VRM MULTIFASE 
 
Las pérdidas de un convertidor reductor se pueden diferenciar entre las que son 
independientes de la frecuencia de conmutación, fsw (pérdidas de conducción, Pcond); y las 
pérdidas que dependen de la frecuencia, que son las pérdidas de conmutación, Psw, las de 
excitación de los MOSFET (drivers), PDR, las pérdidas en la bobina, PLF. Además, estas 
pérdidas dependen del número de fases (Nf) y se incrementan proporcionalmente con el 
incremento de Nf. 
3.4.1 PÉRDIDAS EN LOS TRANSISTORES  
Todas las ecuaciones que a continuación se detallan están referidas a una fase única. Las 
pérdidas totales son proporcionales al número de fases, Nf. 
 
Según  el  circuito  general  del  convertidor  reductor de una fase,  para  el  caso  del  
transistor  T1 (transistor superior), las pérdidas totales se pueden aproximar a: 
 
PT1= Pcond +  Psw + PDR  (3.1) 
 
Se puede demostrar [Pen02], [Bar07], [Wil08], que en MCC, para una fase las pérdidas se 
pueden expresar como: 






)()( OFFswONswsw PPP +=  (3.3) 
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donde: IDef, es la corriente eficaz por la bobina de una fase,  
            RDS es la resistencia en conducción drenador-fuente del transistor MOSFET; 
Psw(ON), Psw(OFF), son las pérdidas en el transistor durante el encendido y el 
apagado respectivamente. 
           tenc, es el tiempo de encendido del transistor, tenc= td(ON)+ trI; 
           tapag, es el tiempo de apagado del transistor, tapag= td(OFF)+ tfI; 
td(ON), td(OFF) son los tiempos de retardo durante el encendido y el apagado 
respectivamente; 
    trI, tfI, son los tiempos de subida y caída de la corriente respectivamente; 
 
Las pérdidas en conmutación de las puertas dependen mucho de las especificaciones del 
diseño y la topología usada. En algunos casos puede alcanzar el 5% de la potencia total 
[Pat02], [Wil08]. En los convertidores de baja tensión este problema se agudiza debido a que 
los MOSFET se eligen con la RDSon lo más pequeña posible. Esto implica una capacidad de 
puerta muy grande. 
 
Para el caso del transistor T2, (transistor inferior), operando con rectificación síncrona, las 
pérdidas totales PT2, se pueden aproximar a la ecuación: 
DRDiodcondT PPPP ++=2   (3.6) 
DSDefcond RIP ⋅=
2
  (3.7) 
swentrrdeadLPdeadLVswFrronDiod fVQtItIfVPPP ⋅⋅+⋅+⋅⋅=+= )( 21   (3.8) 
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donde: tdead1 y tdead2 son los tiempos muertos introducidos  a cada uno de los 
MOSFET que causan las pérdidas de conducción por el diodo en 
antiparalelo; 
            Qrr es la carga de recuperación inversa del diodo en antiparalelo del transistor 
MOSFET; 
            VF es la caída de tensión en directa del diodo. 
3.4.2 PÉRDIDAS EN LOS DRIVERS  
La potencia de salida del driver se puede representar en función de la energía, E y de la 
frecuencia de conmutación, fsw como: 
 
swDr fEP ⋅=  (3.9) 
 
A su vez la energía se puede representar como el producto de la carga de la puerta por la 
variación de tensión en la puerta, es decir: 
 
GGOFFGONGG VQVVQE ∆⋅=−⋅= )( )()(  (3.10) 
 
Esto quiere decir que la potencia de salida del driver depende de la carga parásita de 
puerta (Ciss) y de la frecuencia de conmutación:  
 
swOFFGONGGDr fVVQP ⋅−⋅= )( )()(  (3.11) 
 
Para corrientes de carga elevadas, las pérdidas en la puerta son más pequeñas que las 
pérdidas en conmutación. Sin embargo, las pérdidas en conmutación dependen de la corriente 
de carga, y las pérdidas en la puerta de los transistores son independientes de la corriente de 
carga. De aquí, que para corrientes de carga pequeñas, las pérdidas en los drivers pueden 
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3.4.3 PÉRDIDAS EN LA BOBINA  
Las pérdidas totales en la bobina, PLT están compuestas por las pérdidas en el 
arrollamiento, PA y las pérdidas en el núcleo, PN. Están obtenidas según simulaciones con 
elementos finitos y referidas en [Pen02], [Wil08]: 
NALT PPP +=  (3.12) 
























N VolBfCP βα 1
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 (3.14) 
donde: ILFN, ∆ILFN, son la corriente media por la bobina de una fase, el rizado pico a 
pico de la corriente, respectivamente; 
            RDC es la resistencia en corriente continua del arrollamiento; 
            γ es la razón entre la resistencia en corriente alterna y la resistencia en                  
corriente continua del arrollamiento; 
            C, α y β son parámetros empíricos que caracterizan las pérdidas en el núcleo, 
dados por el fabricante y dependientes del material; 
             ∆Bi y VolNi son la densidad del flujo magnético y el correspondiente 
volumen del núcleo para las diferentes regiones del núcleo (según los 
elementos finitos). 
 
Del análisis de las pérdidas realizado en los epígrafes anteriores, (ver ecuaciones 3.3, 3.4, 
3.7, 3.11 y 3.14),  se puede concluir que  seleccionar una adecuada frecuencia de conmutación 
influye de forma considerable en las pérdidas de cada uno de los componentes del 
convertidor. De aquí que optimizar la frecuencia de conmutación implica una mejora en el 
rendimiento del convertidor.  
 
Trabajar con derivadas de corriente altas conduce a frecuencias de conmutación elevadas 
para poder mantener el rizado de corriente a la salida dentro de unos valores razonables. Un 
convertidor diseñado para una derivada de corriente determinada puede trabajar a diferentes 
frecuencias de conmutación, lo que supone tener un rizado de corriente por fase más o menos 
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grande. Trabajar con rizados de corriente pequeños y a muy alta frecuencia produce muchas 
pérdidas, debido a las pérdidas de conmutación. 
 
A medida que disminuye la frecuencia, va aumentando el rizado de corriente pero se van 
reduciendo las pérdidas. Sin embargo, esta tendencia cambia cuando se llega a tener rizados 
de corriente muy elevados, pese a que la frecuencia de conmutación es relativamente pequeña, 
el rizado de corriente es muy elevado lo que conduce a elevar de nuevo las pérdidas como 
consecuencia de aumentar la corriente eficaz en los dispositivos, así como incrementar de 
forma muy importante la energía perdida cada vez que se abre el interruptor principal del 
reductor. 
 
Por lo tanto, en función de la tensión de entrada, de la corriente de salida y de la derivada 
de corriente que se quiera alcanzar, un convertidor reductor encontrará una combinación 
frecuencia de conmutación–rizado de corriente óptima en la que el convertidor tiene las 
mínimas pérdidas para las condiciones consideradas. La frecuencia óptima de conmutación de 
un convertidor la definimos como aquella frecuencia en la se minimizan las pérdidas para una 
tensión de entrada, corriente de salida, derivada de corriente y rizado de la tensión de salida. 
 
Por lo tanto, subir la derivada de corriente que es capaz de proporcionar un convertidor 
tiene un coste directo en las pérdidas del mismo que puede llegar a ser muy importante. Este 
incremento de las pérdidas es debido al efecto de tener una mayor frecuencia de conmutación 
junto con un mayor rizado de la corriente por la bobina. 
 
Evidentemente, esta conclusión, mayor derivada de corriente implica mayores pérdidas, 
debe acotarse en el rango de aplicaciones de rápida respuesta dinámica.  
 
3.4.4 PÉRDIDAS EN LOS CONDENSADORES DE SALIDA  
Las pérdidas en los condensadores de salida PCS para un VRM multifase, está determinada 
por la caída de tensión en la resistencia serie equivalente (ESR) del condensador de salida por 











donde: ICTef  y ∆ILT es la corriente eficaz total por el condensador y el rizado pico a 
pico resultante de la corriente por la bobina, respectivamente; 
 
En la figura 3.9, se muestran los resultados de la medición del rendimiento de dos 
convertidores multifase de cuatro fases idénticos, a frecuencia de conmutación por fase 
constante, solo con tensiones de entrada diferentes, Vent = 12V (D = 0,125) y Vent = 5V (D = 
0,3).  Como resultado solo se muestran las pérdidas de la etapa de potencia, no se incluyen las 
pérdidas en los drivers ni en el circuito de control, [Pen02]. 
 
Para ambas tensiones de entrada, 5V y 12V, las pérdidas en la puerta de los interruptores 
tanto T1 (superior) como T2 (inferior), son iguales. Con el incremento de la tensión de entrada 
desde 5V hasta 12V, el ciclo de trabajo decrece desde 0,3 hasta 0,125, lo que reduce las 
















































































Fig.3.9 Pérdidas totales en un VRM de 4 fases para Vent=5V y Vent=12V 
 
Según la gráfica representada en la figura 3.9, las pérdidas en conducción resultantes para 
ambos interruptores son similares. Para el caso de las pérdidas en el condensador de entrada, 
en el arrollamiento y en el núcleo de la bobina y en el diodo en antiparalelo del interruptor T2, 
tienen un incremento no muy significativo. La mayor aportación en el incremento de las 
pérdidas totales, provienen de las pérdidas en conmutación del interruptor T1. 
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En la figura 3.10, se muestra el rendimiento del VRM  para diferentes tensiones de 
entrada. De la gráfica se puede concluir que el incremento del ciclo de trabajo mejora el 
rendimiento del convertidor. De aquí, que la mejora en el rendimiento del convertidor está 
determinado principalmente por la reducción de las pérdidas en conmutación del interruptor 
T1 y de las pérdidas en conducción de T2. 
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Fig.3.10  Rendimiento de un VRM de 4 fases para Vent=5V y Vent=12V 
 
Finalmente, como se ha visto, interesa que los convertidores funcionen a frecuencias bajas 
de conmutación y con bajas corrientes por fase. Un incremento del número de fases permite 
reducir la corriente por fase y si cada una de las fases funcionan entrelazadas, el mismo rizado 
de la corriente de salida se puede obtener incrementando el número de fases entrelazadas y 
disminuyendo en igual medida la frecuencia de conmutación. 
 
 
3.5 INFLUENCIA DEL NÚMERO DE FASES 
 
Los VRM multifase forman una fuente de alimentación compuesta por varios 
convertidores conectados en paralelo, figura 3.11. Poner varios convertidores en paralelo, 
permite distribuir las pérdidas entre más componentes, lo que facilita la gestión térmica del 
convertidor multifase, y permite manejar importantes valores de potencia en un reducido 
tamaño respecto de soluciones de una única fase. 
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Estos convertidores son constructivamente idénticos, la corriente por cada una de las fases 
va ha ser igual. De aquí que la corriente total a la salida (ILT) va ha ser igual a la sumatoria de 
todas las corrientes por cada una de las fases.  
 
Dado que la corriente de salida se obtiene sumando cada una de las corrientes que aportan 
fuentes más pequeñas, esto hace que se puedan diseñar con componentes magnéticos más 
reducidos y componentes electrónicos con características menos críticas en cuanto a valores 
máximos absolutos, (corriente pico, potencia, etc.). Teniendo en cuenta estas características, 















Fig. 3.11 Etapa de potencia de un convertidor reductor multifase 
 
En los convertidores con funcionamiento simultáneo, ver figura 3.12, todas las señales de 
disparo de cada una de las fases se activan en el mismo instante de tiempo, (t1, t2, t3). Por otra 
parte, el condensador de salida se actualiza una vez en cada período de conmutación, es decir, 
TD Act = tsw. 
 
Como principal ventaja de esta topología es su simplicidad en cuanto al bloque de control, 
ya que se necesita una sola señal de control para el disparo de todas las fases.  
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Como desventajas, fundamental es que para una corriente media  (Imed) determinada, el 
rizado de la corriente de salida es elevado. Esto hace que los requerimientos hacia los 
magnéticos y condensadores del filtro de salida sean más exigentes (mayor tamaño) y por lo 

























































Fig. 3.12 Convertidor reductor de dos fases en paralelo con funcionamiento simultáneo 
 
Los convertidores con entrelazado, aunque topológicamente son iguales, las señales de 
disparo se generan con un desfase φ, determinado por el número de fases del VRM. Una 
condición imprescindible es que el desfase tiene que ser igual y constante entre cada una de 
las fases contiguas. Esto permite una correcta distribución de las corrientes que circula por 
cada una de las fases. Este desfase se puede representar como la razón entre el período de 






t =ϕ  (3.16) 
 
El hecho de desfasar en el tiempo cada una de las fases que componen el convertidor, hace 
que se reduzcan los filtros de entrada y salida de convertidor, dado que se distribuye en el 
tiempo los momentos en los que se demanda o se entrega energía y por tanto se reducen los 
picos de energía, circulando la energía de forma más continua.  
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En la figura 3.13, se muestra el diagrama de tiempos correspondientes a las señales de 
control, para un multifase de dos fases con entrelazado, y la corriente a la salida del 
convertidor.  
 























































Fig. 3.13  Convertidor reductor con dos fases en paralelo con entrelazado (interleaving). 
 
Todas las fases inyectan corriente a la salida, pero desfasadas en el tiempo. Como se 
puede observar, para un mismo valor de la corriente media Imed, la corriente resultante IT, 
tiene un rizado menor que la topología con funcionamiento simultáneo de las fases.  Esto hace 
que el condensador de salida se actualice un número de veces igual al número de fases en 
cada período de conmutación, es decir, TD Act = tsw/Nf. 
De aquí, que se puede demostrar, que ésta topología reduce el rizado de la corriente total 
que se inyecta al condensador de salida. Como consecuencia el rizado de la tensión de salida 
también se ve reducido considerablemente. Esto permite utilizar valores de inductancias 
menores, con el objetivo de mejorar la respuesta dinámica del convertidor. Por otra parte, 
permite reducir la capacidad de salida, manteniendo los mismos requerimientos dinámicos y 
de regulación.  
 
En los convertidores multifase con entrelazado, el factor de cancelación de rizado, kR, se 
determina como la relación entre la magnitud del rizado total, ∆IT, y entre el rizado de la 
corriente de la bobina por una de las fases,  ∆ILFN, [Pen02], [Wil08], es decir: 







Ik    (3.17) 
 
Si tenemos en cuenta que el rizado de la corriente por la bobina para un convertidor 
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Despejando de la ecuación (3.17) el valor del rizado total de la corriente del convertidor 
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En la figura 3.14 se muestra el factor de cancelación de rizado en función del ciclo de 
trabajo, D, para diferentes números de fases. El factor de cancelación (kR), varía entre 0 y 1, y 
representa la relación, entre el rizado de corriente a la salida (∆ILT) y el rizado de corriente 
que se tiene por cada una de las fases, (∆ILFN). Cuanto más próximo a cero esté el factor de 
cancelación, más pequeño resulta el rizado de corriente a la salida, o dicho de otra forma, 
mayor es la cancelación de rizado de la corriente de salida. La cancelación de rizado no sólo 
depende del número de fases, sino también del ciclo de trabajo al que se opera. 
 
Es interesante destacar, que en función de la tensión de entrada y la tensión de salida, se 
tendrá un mayor o menor aprovechamiento de la cancelación del rizado de corriente a la 
salida, dado que el ciclo de trabajo depende de esta relación, ecuación (3.19). El primer 
término de la ecuación representa el rizado de la corriente por la bobina y el segundo término 
representa el factor de cancelación de rizado. 
 
Como se puede observar, (ver figura 3.14), la cancelación de rizado de la corriente de 
salida es pobre para ciclos de trabajo pequeños. Los ciclos de trabajo pequeños, incrementan 
aún más el rizado de la corriente de salida, ya que se incrementan de forma individual, el 
rizado por cada una de las fases. Cualquier topología derivada del reductor (forward, medio 
puente, etc.) se puede entrelazar, obteniendo las mismas ventajas que se obtienen al entrelazar 
el convertidor reductor. 
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Fig.3.14  Factor de cancelación en función del ciclo de trabajo para diferente 
número de fases 
 
Se puede concluir que, a la hora de elegir el número de fases se debe tener en cuenta no 
sólo las pérdidas del convertidor sino también el coste y el tamaño del mismo. Por este 
motivo parece razonable que para una especificación y una tecnología considerada se 
incremente el número de fases hasta reducir las pérdidas por fase a unos valores razonables y 
que térmicamente sea una solución viable. 
 
Al variar el número de fases se puede afectar de forma muy importante a las pérdidas del 
convertidor. Como se ha comentado, los efectos de cambiar el número de fases son varios y 
están interrelacionados, debido a que las pérdidas de conmutación dependen de elementos 
parásitos (inductancias, resistencias y capacidades) de los interruptores, los condensadores de 
entrada y el layout que conecta unos elementos con otros. 
 
3.6    OTRAS CARACTERÍSTICAS DE INTERÉS DE LOS VRM PARA 
APLICACIONES ESPECÍFICAS 
 
Las tecnologías más avanzadas de microprocesadores, requieren de un manejo adecuado 
del consumo y la disipación de potencia. Así, se pueden encontrar soluciones que mejoran el 
rendimiento del convertidor, como es el cambio dinámico del número de fases. Otras como es 
el posicionamiento adaptativo de la tensión de salida, reduce el tamaño y los costes del 
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convertidor, ya que requiere de menos capacidad de salida para garantizar la misma respuesta 
dinámica. 
 
3.6.1 CAMBIO DINÁMICO DEL NÚMERO DE FASES 
 
Una de las características que influye directamente sobre el rendimiento del VRM es el 
cambio dinámico del número de fases. Con esta técnica se determina el número de fases 
óptimo, que garantice el máximo rendimiento, para cada nivel de corriente de salida. En la 
figura 3.15 se muestra el rendimiento del VRM en función de la corriente de salida del 
convertidor para diferente número de fases [Int00], [VRM04]. Como se puede observar el 
rendimiento del VRM es inversamente proporcional al incremento del número de fases para 
























Fig. 3.15 Rendimiento del VRM en función de la corriente de salida para diferente 
número de fases. 
 
De aquí que se diseñen VRM con cambio dinámico del número de fases, ver figura 3.15, 
es decir, según la magnitud de la corriente de salida que se demanda del convertidor, éste 
selecciona el número de fases óptimo que garantice el mejor rendimiento. 
 
Estas soluciones mejoran el rendimiento del convertidor para diferentes condiciones de 
funcionamiento, pero no resultan ser la solución definitiva que permita obtener no solo el 
mejor rendimiento sino la mejor respuesta dinámica [Zum06]. 
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3.6.2 POSICIONAMIENTO ADAPTATIVO DE LA TENSIÓN DE SALIDA 
 
Como se ha explicado anteriormente, las fuentes de alimentación de los microprocesa-
dores son muy exigentes en cuanto a regulación de la tensión de salida. Esto se debe a que 
estos pueden conmutar cientos de amperios a tensiones muy bajas y con derivadas de 
corriente muy grandes. El sistema debe garantizar que ante estos escalones de carga la tensión 
de salida se encuentre dentro de los límites de las especificaciones. Habitualmente, con el 
objetivo de disminuir las variaciones de la tensión de salida durante los transitorios, se 
propone incrementar el número de condensadores de salida. Esto tiene un gran inconveniente, 
principalmente, para las nuevas generaciones de microprocesadores donde los requisitos de 
regulación son mucho más exigentes, (tensiones de alimentación más bajas y corrientes más 
altas), ya que aumenta considerablemente el tamaño y los costes del convertidor. 
 
Una alternativa para aliviar este problema es el posicionamiento adaptativo de la tensión 
de salida del convertidor, AVP, (Adaptive Voltage Positioning control), [Int00], [Zha00], 
[Wai01],  [Kai03], [VRM04], [Lee06]. 
 
En la figura 3.16, se muestra la variación de la tensión de salida en función de la corriente 






























Fig. 3.16 Variación de la tensión de salida en función de la corriente de carga con 
control AVP. 
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La idea consiste básicamente en controlar el nivel de la tensión de salida del VRM de tal 
forma que esté un poco por encima de su valor mínimo a carga máxima, (Vnom−∆V), o un 
poco por debajo del valor máximo de la tensión a carga mínima, (Vnom+∆V). Como resultado, 
la banda de tolerancia de la tensión de salida, definida por las tensiones VL y VH (zona 
sombreada), es utilizada para soportar el valor de los picos de la tensión de salida durante los 
transitorios. 
 
Es evidente que los diseños de VRM con AVP permiten reducir el número de 
condensadores de salida y por consiguiente los costes y tamaño del VRM. Otra de las ventajas 
del AVP es que la potencia de salida del VRM a carga máxima, se ve un tanto reducida lo que 





En este capítulo se hace una introducción a las fuentes de alimentación de los actuales 
dispositivos microelectrónicos digitales. Se parte de las principales características y requisitos 
que deben cumplir este tipo de fuentes, haciendo hincapié en la influencia de cada uno de los 
parámetros de diseño, tanto sobre el rendimiento del convertidor como en su respuesta 
dinámica. Además, se indican las limitaciones que tienen las actuales topologías. 
 
Se puede concluir que las características de estas fuentes tienen un carácter de 
compromiso. La mejora de alguna de ellas, conlleva al empeoramiento de otras no menos 
importantes. Como características principales de los VRM diseñados para alimentar 
microprocesadores, son garantizar una buena respuesta dinámica y tener una elevada densidad 
de potencia (potencia por unidad de volumen). Esto hace que las soluciones que mejoren 
alguna de estas características (o ambas), sin perjudicar otras tales como el rendimiento, 
pueden resultar óptimas para el diseño de VRM.  
 
Se ha visto que el incremento de la frecuencia de conmutación permite mejorar la 
respuesta dinámica del convertidor, aunque se incrementan las pérdidas en los interruptores. 
Esto hace que el rendimiento del convertidor se vea afectado negativamente. 
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Un incremento del número de fases ayuda a mejorar la respuesta dinámica, pero a su vez 
trae consigo un aumento en el tamaño y en los costes del convertidor, [Alo04]. En este sentido 
se propone la implementación del control LnL aplicado a VRM multifase, para mejorar la 
respuesta dinámica del VRM, sin la necesidad de aumentar la frecuencia de conmutación, ni 
aumentar mucho el número de fases.  
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CAPÍTULO 4 





Como se ha analizado en capítulos anteriores, debido a las elevadas prestaciones que 
demandan los microprocesadores a sus fuentes de alimentación, aumentar la densidad de 
potencia con una elevada respuesta dinámica y un elevado rendimiento, sería la solución 
óptima para el diseño de los convertidores, que componen dichas fuentes de alimentación. 
 
Este trabajo se centra en la aplicación de la estrategia de control propuesta por [Ba02a], 
denominada control lineal no lineal (LnL), aplicado a convertidores reductores multifase con 
el objetivo de mejorar sus características dinámicas y densidad de potencia del mismo.  
 
Para ello, en este capítulo se analiza el principio de funcionamiento de la estrategia de 
control LnL, propuesta por [Ba02a], [Ba02b]. Esta estrategia se basa en la combinación de 
dos controles: un control lento, como pueden ser los controles en modo tensión y corriente 
promediada y de pico, con un control no-lineal [Vaz03]. 
 
De forma general esta estrategia de control reúne las mejores prestaciones de cada uno 
de estos tipos de control. Del control lento sus características positivas en régimen 
permanente, y  las características positivas de los controles rápidos durante los transitorios. De 
los controles lentos se toma el bajo rizado de la tensión de salida, la buena regulación de la 
tensión de salida, y la independencia de la frecuencia de conmutación de los parámetros 
parásitos del filtro de salida. De los controles rápidos se toma la gran rapidez de reacción ante 
los transitorios de carga. 
 
Se analizarán las características fundamentales y el modo de actuación del control LnL 
comparándolo con un control lineal, resumiendo las características positivas de cada uno de 
ellos, así como los parámetros que limitan o influyen sobre la respuesta dinámica del 
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convertidor. Posteriormente se explicará el principio de funcionamiento del control LnL 
aplicado a un convertidor reductor síncrono de una fase. Se analizan las particularidades del 
control LnL aplicado a VRM y finalmente se resumen las principales aportaciones de este 
control en la respuesta dinámica del sistema.  
 
4.2  CONTROL LINEAL EN MODO TENSIÓN 
 
El control en modo tensión es el modo de control más utilizado en los convertidores CC-
CC de baja tensión de salida. En la figura 4.1 se muestra un convertidor reductor con 





























Fig. 4.1  Convertidor reductor con rectificación síncrona y  con control Lineal. 
 
Los convertidores de baja tensión de salida para alimentar procesadores digitales, se 
diseñan para trabajar en MCC, por ello el bloque de potencia se comporta como un sistema de 
segundo orden, generalmente subamortiguado. 
 
El control en modo tensión está formado por un único bucle, el cual está compuesto por 
un amplificador de error, el modulador de pulso y el circuito de disparo de los interruptores. 
Este tipo de control pertenece al grupo de los controles que denominaremos como lentos. Si 
ocurre una perturbación en la salida, el convertidor comienza a corregir el ciclo de trabajo 
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lentamente, es decir, las variaciones de la corriente de carga no son utilizadas directamente 
para modificar el ciclo de trabajo, previamente se deben convertir a variaciones de tensión y 
luego son filtradas por el amplificador de error. 
 
 La rapidez de la corrección del ciclo de trabajo depende del ancho de banda del 
convertidor en bucle abierto. Para un bloque de potencia previamente definido, el ancho de 
banda se ajusta seleccionando adecuadamente los valores de las impedancias Z1 y  Z2 (figura 
4.1). Para su  selección es imprescindible tener en cuenta los criterios de estabilidad para la 
amplitud y la fase. La frecuencia de corte en bucle abierto de un convertidor controlado en 
modo tensión típicamente es menor o igual a 1/6 de la frecuencia de conmutación [Zha96].  
  
Durante el funcionamiento del convertidor, el amplificador de error toma una muestra de 
la tensión de salida por su entrada negativa. Esta muestra de tensión es comparada con la 
tensión de referencia conectada a la entrada positiva del amplificador. La diferencia de la 
comparación constituye el error a corregir. Este error es amplificado con una ganancia 
definida por la función de transferencia del amplificador de error. 
 
El error amplificado es aplicado a la entrada positiva de un modulador de pulso. Este 
bloque está compuesto por un comparador, que compara la tensión de error amplificada con 
una rampa proveniente de un oscilador local. El resultado es un pulso a la salida del 
comparador, hasta el momento que la rampa supera el valor de la tensión de error.  
 
La salida del comparador se conecta al circuito de disparo (driver) que es el encargado de 
generar los pulsos de control para cada uno de los interruptores. Estos pulsos serán de 
frecuencia constante y ancho de pulso variable. Este tipo de modulación se conoce como 
modulación de ancho de pulso (PWM) y es la más aplicada en los convertidores controlados 
por tensión. 
 
Básicamente para este tipo de aplicaciones se utilizan dos tipos de control: control en 
modo tensión y control en modo corriente promediada. 
 
El control en modo tensión es un control que permite lograr un rizado muy bajo en la 
tensión de salida. Cuando se utiliza la modulación PWM, la frecuencia de conmutación es 
fija, y el filtro de salida es muy fácil de calcular. Otra de las ventajas de este control es su 
Capítulo 4                                                                               Convertidor Reductor con Control  Lineal-no-Lineal 
 
 86
facilidad para ser implementado. La principal limitación de este tipo de control es su lentitud, 
lo que hace que no sea el de mayores perspectivas para ser utilizado en las fuentes de baja 
tensión con rápidos escalones de carga. 
Las  principales ventajas y desventajas del control en modo tensión, como se indicaron 
en el epígrafe 2.3.1.1, se recogen a continuación. 
 
Ventajas: 
• Control sencillo de implementar. 
• No necesita sensar la corriente por la bobina. 
• La frecuencia de conmutación es independiente de los parásitos del filtro de 
salida. 
• Alta precisión en la regulación de la tensión de salida en régimen estacionario 
o estático. 
• Buena estabilidad. 
• Bajo rizado en la tensión de salida. 
  
Desventajas: 
• La respuesta del control lenta. La frecuencia de corte en bucle abierto es 
típicamente inferior a 1/6 de la frecuencia de conmutación. Las perturbaciones 
de la tensión de salida son importantes, como consecuencia de los escalones de 
corriente de la trabajo.  
 
El control en modo corriente promediada tiene un grupo de ventajas y desventajas, como 
se indicaron en el epígrafe 2.3.1.3: 
Ventajas: 
• Alta precisión en la regulación de la tensión de salida en régimen estacionario. 
• Buena  estabilidad. No necesita rampa de compensación. 
• Buena inmunidad al ruido en comparación con el control en modo corriente de 
pico. 
• Bajo rizado en la tensión de salida. 
• Independencia de la frecuencia de conmutación  del convertidor de los 
parámetros parásitos de los componentes. 
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• Permite limitar la corriente que circula por la bobina, haciendo posible lograr 
una adecuada distribución de las corrientes, cuando se utilizan CPE. 
 
Desventajas: 
• Este control por su velocidad de respuesta resulta ser un control lento, pues las 
perturbaciones de la tensión en la salida, durante los escalones de carga, 
modifican el ciclo de trabajo después de ser filtrada por los amplificadores de 
error de los bucles de corriente y  de tensión. A pesar de ello, se logra un ancho 
de banda en bucle abierto mayor que en caso del control en modo tensión. Pues 
el bucle interno de control de corriente, causa un adelanto relativo de 90º a la 
fase, respecto al control en modo tensión. Por lo tanto, en el control en modo 
corriente se dispone de un mayor margen de fase para aumentar la ganancia, y 
con ella, la frecuencia de corte en bucle abierto. 
• Necesidad de un elemento sensor de la corriente por la bobina. 
• Circuito de control más complejo que el control en modo tensión, debido a la 
existencia  de dos bucles con dos amplificadores de compensación.  
 
Para lograr una respuesta óptima ante los escalones de carga se requiere de un control con 
una alta ganancia a alta frecuencia. En los controles lineales esta necesidad de alta ganancia es 
un compromiso si se tienen en cuenta los criterios de estabilidad. Estudios realizados 
concluyen que para un convertidor funcionando en modo tensión es recomendable seleccionar 
una frecuencia de corte igual o menor que 1/6÷1/10 de la frecuencia de conmutación, 
garantizando un margen de fase superior a 45°÷60°. La frecuencia de conmutación está 
limitada por las pérdidas en conmutación en los interruptores.  
 
Por lo tanto, la solución del control ideal se deberá buscar en sistemas no lineales de fase 
no mínima, donde la estrecha relación entre la fase y la ganancia, presente en los sistemas 
lineales, desaparece. Debido a los requerimientos que exigen las fuentes de alimentación de 
los microprocesadores en cuanto a densidad de potencia, el estudio se centrará en los 
convertidores reductores en modo tensión. Este modo de control no requiere de sensado de 
corriente, son menos costosos y su tamaño es reducido.  
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4.3 PARTICULARIDADES DEL CONTROL LNL 
 
El control LnL, ver figura 4.2, ofrece una solución óptima para los controles que 
modifican la ganancia del bloque de control, como vía para aumentar la rapidez de 

























































Fig. 4.2 Convertidor reductor con rectificación síncrona y con control LnL. 
 
Para el caso de modo de conducción continua (MCC), el ciclo de trabajo está definido por 




Vd =                                                                                                                                                                                 (4.1) 
 
En MCC el ciclo de trabajo en un convertidor reductor teóricamente no depende de la 
corriente de la carga. Este hecho resulta evidente de la ecuación (4.1). En la práctica cuando 
varía la corriente de carga, el ciclo de trabajo sufre una muy pequeña modificación para 
compensar las variaciones en la tensión de salida, como consecuencia de la caída de tensión 
en los elementos resistivos del circuito. Estas caídas de tensión son proporcionales a la 
corriente de carga. 
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Por otra parte, el ciclo de trabajo es una función lineal, dependiente de la diferencia que 
existe entre la tensión de salida y la señal de referencia. La salida del control lineal se conecta 
a una lógica de control que es la encargada de generar las señales de disparo síncronas.  
 
Hasta aquí todo lo que se ha descrito coincide exactamente con la estrategia de control 
lineal en modo tensión, la diferencia la marca la inclusión de dos nuevas funcionalidades: un 
bloque no lineal y una lógica de control. El bloque no lineal consiste en un comparador de 
umbrales VHT y VLT. Estos umbrales definen la banda de umbral ubicada dentro de la banda 
de tolerancia.  
 
La lógica de control está formada por un multiplexor de modo de control (MMC), que se 
encarga de seleccionar en cada momento el ciclo de trabajo adecuado, ya sea el impuesto por 
el bloque lineal o por el bloque no lineal, en función de las señales de control, S0 y S1, 
generadas por el bloque no lineal. Estas señales dependen de las tensiones de umbral VHT y 
VLT, e indican, cuándo la tensión de salida se encuentra dentro de esta banda. 
 
En la tabla 4.1 se muestran las diferentes combinaciones posibles, que definen los 
diferentes modos de funcionamiento del control, en función de las señales S0 y S1. 
 
TABLA 4.1 




Valor del ciclo de 
trabajo 
Lineal 0 0 D = dLin 
No lineal 0 1 D = ‘0’ 
No lineal 1 0 D = ‘1’ 
* 1 1 * 
 
Como se puede observar, existen cuatro combinaciones, que determinan tres posibles 
valores del ciclo de trabajo D. Uno de ellos determinado por el bloque lineal y otros dos 
determinados por el bloque no lineal. 
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Las señales de salida del comparador de umbral,  S0 y S1, son las señales de control del 
MMC. Éste es el encargado de seleccionar el ciclo de trabajo adecuado en cada momento. En 
dependencia de la variación de la tensión de salida y del estado de las señales S0 y S1, el 
MMC selecciona el ciclo de trabajo adecuado, ya sea el impuesto por el bloque lineal o por el 
bloque no lineal. El estado donde las señales S0=S1=1, es un estado imposible, ya que la 
tensión de salida no puede estar por encima y por debajo de los umbrales en el mismo instante 
de tiempo.  
 
Según [Vaz03], los controles no lineales se pueden dividir en dos tipos, dependiendo del 
modo de funcionamiento: 
 
Control no-lineal con funcionamiento continuo: En este caso el control no-lineal se activa 
durante cada ciclo de conmutación. A este tipo de control pertenece el control por histéresis, 
que es un control todo o nada y el control V2, que es una mejora del control por histéresis. 
 
Control no-lineal con funcionamiento temporal: En este caso el control no-lineal sólo 
actúa cuando se cumplen determinadas condiciones, por ejemplo: cuando la tensión de salida 
cae por debajo de un cierto valor. Generalmente, este control está combinado con el uso de un 
control lineal, que es el encargado del control del convertidor cuando el control no lineal está 
desactivado. 
 
A continuación, se analiza la respuesta de un convertidor reductor con control lineal y con 
control LnL ante escalones de carga positivo y negativo. En la figura 4.3 se muestra el 
diagrama de tiempos de la respuesta de un convertidor reductor síncrono de una sola fase ante 
escalones de carga positivo y negativo, con control lineal, figura 4.3 (b) y control lineal no 
lineal figura 4.3 (a). 
 
Para simplificar la explicación del principio de funcionamiento del convertidor reductor 
con control LnL se ha representado la respuesta de un convertidor reductor ante un escalón de 
carga positivo (columna de la izquierda) y negativo (columna de la derecha). En la figura 4.3 
(b) se representa el diagrama de tiempos de las principales señales del convertidor con control 
lineal. De arriba hacia abajo se representa, la variación de la corriente de salida para un 
escalón de carga positivo, (I1→I2), y para un escalón de carga negativo, (I2→I1), la variación 
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Fig. 4.3 Diagrama de tiempos de la respuesta del convertidor reductor ante escalones de 
carga positivo y negativo: a) con control LnL y b) con control Lineal. 
 
En la figura 4.3 (a), se representa el diagrama de tiempos de las principales señales del 
convertidor con control LnL. De arriba hacia abajo se representa, el escalón de corriente 
demandada por la carga, la variación de la tensión de salida, la señal de control PWM y la 
variación del ciclo de trabajo. 
 
 Ante un escalón de carga positivo, (incremento brusco de la corriente de salida del 
convertidor), para el caso de un convertidor con control lineal, figura 4.3 (b), la tensión de 
salida disminuye, esto hace que el ciclo de trabajo (dLin) se incremente linealmente en cada 
período de conmutación hasta que la tensión de salida alcance su valor nominal. En este caso, 
cuando ocurre un escalón de carga negativo, (decremento brusco de la corriente de salida del 
convertidor), la tensión de salida aumenta, esto hace que el ciclo de trabajo (dLin) se 
decremente linealmente en cada período de conmutación hasta que la tensión de salida 
alcance nuevamente su valor nominal. Durante este proceso puede llegar a producirse una 
saturación del ciclo de trabajo, dLin. 
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Para el caso de un convertidor con control LnL, figura 4.3 (a), se define una banda de 
umbrales alrededor de la tensión de salida nominal y dentro de la banda de tolerancia. Esta 
banda está definida por dos tensiones de umbral, una por encima (VHT) y otra por debajo 
(VLT) de la tensión de salida nominal. En dependencia de la variación de la tensión de salida 
ante el escalón de carga, se tienen dos modos de funcionamiento: modo lineal y modo no 
lineal. Esto genera tres estados de variación del ciclo de trabajo: saturación a ‘1’ o a ‘0’, y 
lineal. Para definir cada uno de los estados  se necesitan al menos dos señales de control. 
Estas señales se obtienen a partir de las salidas S0 y S1 del bloque no lineal. 
 
En la figura 4.4, se muestra la estructura del bloque no lineal para el caso de un 






























Fig. 4.4  Estructura del bloque no lineal para un convertidor reductor de una fase.  
 
El control no lineal está formado por tres bloques fundamentales: un Filtro Paso Alto 
(FPA), un Comparador de Umbrales (CU)  y un Multiplexor de Modo de Control (MMC) o 
lógica de control. El FPA es el encargado de filtrar la componente de baja frecuencia de la 
tensión de salida, Vsal. El objetivo principal es sensibilizar la etapa del CU, con las variaciones 
de alta frecuencia, y responder ante los transitorios de alta frecuencia de la tensión de salida. 
Los CU están formado por dos comparadores de tensión, A y B. Estos comparadores son 
los encargados de generar las señales S0 y S1 en función de la variación de la señal de salida 
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filtrada, Vsal HF. Estas señales dependen de las tensiones de umbral VHT y VLT, e indican, 
cuándo la tensión de salida se encuentra dentro de esta banda. 
 
Todos los posibles valores que pueden tener estas señales de control se resumen en la 
tabla 4.1.  
 
A continuación, se analiza la respuesta del control LnL ante escalones de carga positivo y 
negativo. 
 
Durante un escalón de carga positivo, la tensión de salida disminuye. En un inicio cuando 
la variación de la tensión de salida se encuentra dentro de la banda de umbrales definida por 
las tensiones de umbral, VLT y VHT, la lógica de control selecciona el ciclo de trabajo (dLin), 
impuesto por el bloque lineal, por lo que éste se incrementará linealmente en cada período de 
conmutación. Una vez que la variación de la tensión de salida sale de la banda de umbral, Vsal 
< VLT, la lógica de control selecciona la información que proviene del bloque no lineal 
saturando instantáneamente a 1 (dmax) el ciclo de trabajo. Una vez que la tensión de salida 
regresa y entra de nuevo dentro de la banda de umbrales, el ciclo de trabajo seleccionado será 
el impuesto por el bloque lineal.  
 
Durante un escalón de carga negativo (decremento brusco de la corriente de salida del 
convertidor), el proceso ocurre al contrario solo con la única diferencia que cuando la tensión 
de salida aumenta y sale de la banda de umbral, Vsal > VHT, la lógica de control selecciona del 
bloque no lineal saturando instantáneamente a 0 (dmin) el ciclo de trabajo. Una vez que la 
tensión de salida se encuentra de nuevo dentro de la banda de umbrales, el ciclo de trabajo 
quedará impuesto por el bloque lineal, decrementándose linealmente en cada período de 
conmutación hasta que la tensión de salida alcance nuevamente su valor nominal.  
 
Como se puede ver el control no lineal actúa de forma asíncrona tan solo la tensión de 
salida salga de la banda de umbrales. En la figura 4.5 se muestra de forma general el 
comportamiento asíncrono (actúa instantáneamente durante los transitorios) del control no 
lineal comparado con el control lineal. 
 




















a) Respuesta lineal b) Respuesta no lineal (asíncrona) 
 
Fig. 4.5 Respuesta  asíncrona del control no lineal en función de la variación de la 
tensión de salida.  
 
Hay que destacar como otra particularidad de esta estrategia de control, es que ambos 
controles funcionan simultáneamente. El bloque lineal garantiza la respuesta del convertidor 
en régimen permanente y el bloque no lineal durante los transitorios. La combinación de un 
bloque no lineal de rápida respuesta, con un bloque lineal lento, como es el control en modo 
tensión, permite lograr un convertidor con una rapidez de recuperación óptima para una 
topología del bloque de potencia dada. Por otra parte, esta rapidez se encuentra unida a la 
precisión en la regulación y el bajo rizado que aporta el bloque lineal con control lento. 
 
Cualquier otra estrategia de control basada en la medida de la tensión de salida para 
aumentar la rapidez de respuesta del convertidor reductor ante los transitorios de carga, dará, 
posiblemente, resultados iguales o peores que el control LnL.  
 
El control LnL utiliza al máximo las potencialidades del bloque de potencia, en lo 
referente a rapidez de respuesta ante escalones de la corriente de carga. Si los resultados de 
cualquier otra estrategia de control son iguales al control LnL propuesto, entonces el principio 
de funcionamiento debe tener las mismas características comunes. Deberá basarse en los 
siguientes aspectos: 
1. La saturación del ciclo de trabajo. 
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2. La medición directa de la tensión de salida. 
3. La existencia de una zona de tolerancia para la tensión de salida.  
 
Sin embargo, otras posibles estrategias de control pueden ser muy distintas, a pesar de que 
tengan características comunes de funcionamiento para mejorar su respuesta ante los 
escalones de la corriente de carga. La principal diferencia estará en el modo de 
funcionamiento del convertidor en régimen permanente y en cómo y cuándo saturar el ciclo 
de trabajo.  
 
Por otra parte, resulta importante señalar que en el control LnL, la saturación del ciclo de 
trabajo durante los escalones de carga con derivada positiva, implica aumentar el ciclo de 
trabajo hasta 1. Sin embargo, en varias formas de modulación de los controles lineales, como 
la PWM, el ciclo de trabajo no llega a 1, aumentando solamente hasta valores cercanos a 0,9. 
 
 Por lo tanto, el convertidor con control LnL mantiene cerrandos sus interruptores durante 
todo el tiempo que tarda la recuperación de la tensión de salida. De esta manera, las pérdidas 
por conmutación durante el tiempo de recuperación en el control LnL, son menores. La 
estrategia de control LnL es compatible con la mayoría de las topologías del bloque de 
potencia desarrolladas para el diseño de las fuentes conmutadas CC-CC, con el objetivo de 
alimentación de baja tensión. La mayoría de estas topologías se basan en el convertidor 
reductor y en sus variantes con transformador. 
 
Con relación a la estabilidad del sistema se ha demostrado en [Vaz03] que el control LnL  
impone que los sistemas lineales se dejen de comportar como sistemas de fase mínima. Es 
decir, se pierde la relación entre la ganancia y la fase que existe en los sistemas lineales.  
 
Por otra parte, la disminución del valor absoluto de la fase cuando se utiliza el control 
LnL, da un importante efecto estabilizador adicional a esta estrategia de control, que no está 
presente en los controles  lineales. De esta forma, en una misma estrategia de control se 
consiguen la alta ganancia a alta frecuencia y la muy buena estabilidad que necesita el control 
ideal, y que no puede ser lograda usando un control lineal únicamente. 
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4.4 PARTICULARIDADES DEL CONTROL LNL APLICADO A VRM 
MULTIFASE 
 
Para una topología multifase es necesario generar las señales de disparo para cada uno de 
los interruptores de la etapa de potencia. Estas señales deben tener el desfase correspondiente 
de tal forma que se garantice una correcta distribución de corriente entre cada una de las fases. 
 
En la figura 4.6 se muestra el diagrama de bloques de un convertidor reductor multifase 
con rectificación síncrona y control lineal. El circuito es similar al de una sola fase, (ver figura 
4.1), solamente con la diferencia de que se le agrega un generador de desfase. Este bloque es 
el encargado de generar las señales de control para los interruptores de cada una de las fases 










































Fig. 4.6 Convertidor reductor multifase con rectificación síncrona y con control Lineal 
 
En la figura 4.7 se muestra el diagrama de bloques de un convertidor reductor multifase 
con rectificación síncrona y control LnL. El circuito es similar al de una sola fase, ver figura 
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4.2, solamente con la diferencia de que se incorpora un generador de desfase a la lógica de 
control.  
 
Por lo tanto, la lógica de control está formada por un Multiplexor de modo de control y un 
generador de desfase, que es el encargado de generar las señales de control para cada una de 
las fases con el desfase correspondiente.  
 
Por su parte el multiplexor de modo de control, en función de las señales de control S0 y 
S1, generadas por el bloque no lineal, selecciona el ciclo de trabajo adecuado, en función de la 
variación de la tensión de salida. Cuando ésta se encuentra dentro de la banda de umbrales,  el 





































































Fig. 4.7 Convertidor reductor multifase con rectificación síncrona y con control LnL 
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Una vez que salga de los límites de la banda de umbrales, el ciclo de trabajo quedará 
impuesto por el bloque no lineal. Es decir, en caso de que la variación de la tensión de salida 
sea mayor que el límite superior de la tensión de umbral, el ciclo de trabajo se saturará a ‘1’. 
En caso contrario, cuando la variación de la tensión de salida sea menor que el límite inferior 
de la tensión de umbral, el ciclo de trabajo se saturará a ‘0’. 
 
En la figura 4.8 se muestra el diagrama de tiempos que explica el comportamiento del 
convertidor con control LnL, para el caso de un VRM multifase de 4 fases entrelazadas. En la 
figura 4.8 (a), (b), (c) y (d) se muestra la variación de la corriente de salida del VRM, la 
tensión de salida, la variación del ciclo de trabajo y las señales de control de cada una de las 
























































































































Fig. 4.8 Respuesta del convertidor reductor de 4 fases entrelazadas y control LnL, ante 
escalones de carga positivo y negativo 
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Aquí al igual que para el caso de una sola fase, se define una banda de umbrales alrededor 
de valor nominal de la tensión de salida. Esta banda se encuentra dentro de la banda de 
tolerancia, ver figura 4.8 (b), y está definida por dos tensiones de umbral, una por encima 
(VHT) y otra por debajo (VLT) de la tensión de salida nominal. 
 
Durante un escalón de carga positivo, la tensión de salida disminuye. Mientras la 
variación de la tensión de salida se encuentra dentro de la banda de umbrales, el ciclo de 
trabajo d, estará impuesto por el bloque lineal, por lo que éste se incrementará linealmente en 
cada período de conmutación. 
 
Una vez que la variación de la tensión de salida alcanza el límite inferior de la banda de 
umbral, VLT, el control no lineal actúa saturando instantáneamente a 1 el ciclo de trabajo de 
todas las fases, ver figura 4.8 (d). Cuando la tensión de salida regrese y entre de nuevo dentro 
de la banda de umbrales, el ciclo de trabajo quedará de nuevo impuesto por el bloque lineal, y 
cada una de las fases continuará con la secuencia de conmutación correspondiente impuesta 
por éste.  
 
Durante un escalón de carga negativo, inicialmente se comportará de igual manera. 
Mientras la tensión de salida se encuentre dentro de la banda de umbrales, el ciclo de trabajo 
estará impuesto por el bloque lineal. Una vez que la tensión de salida alcanza el límite 
superior de la banda, actuará el control no lineal saturando instantáneamente a 0 el ciclo de 
trabajo. Cuando la tensión de salida regrese de nuevo y se encuentre dentro de la banda de 
umbrales, el ciclo de trabajo quedará impuesto, nuevamente, por el bloque lineal y cada una 
de las fases continuará con la secuencia de conmutación correspondiente impuesta por éste. 
 
4.5 INFLUENCIA DEL BLOQUE GENERADOR DE DESFASE EN LA 
DINÁMICA DEL VRM   
 
En capítulos anteriores se han analizado cada uno de los componentes del lazo de control 
en modo tensión y cómo influyen cada uno de sus parámetros en la respuesta dinámica del 
convertidor.   
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A continuación, se analiza cómo influye el bloque generador de desfase en la dinámica del 
convertidor. Existen dos métodos básicos para generar las señales de control en convertidores 
multifase, mediante: 
 Contadores binarios; 
 Registros de desplazamiento. 
 
 En los siguientes epígrafes se describe el principio de funcionamiento de cada uno de 
estos métodos de generación de las señales de control PWM y se detallan las principales 
ventajas y desventajas de cada uno de ellos aplicado a convertidores multifase.  
 
4.5.1 GENERADOR DEL CICLO DE TRABAJO MEDIANTE CONTADORES BINARIOS   
 
En la figura 4.9, se muestra el diagrama de tiempos para un convertidor multifase de 4 
fases, donde las señales de disparo PWM se generan mediante contadores binarios. Este 
método se aplica básicamente en convertidores donde el controlador está diseñado totalmente 
digital. En este caso, el desfase se genera con ayuda de contadores binarios desfasados entre 
sí. El número y el tamaño de los contadores no solo dependen del número de fases del 



























Fig. 4.9 Generación de las señales de disparo en convertidores multifase mediante 
contador binario. 
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 Estos contadores están sincronizados entre sí y pueden o no ser independientes. Es 
habitual que el ciclo de trabajo se actualice en el comienzo de cada fase. 
 
En la figura 4.10, se muestra un ejemplo del diagrama de tiempos de las señales de 
control, generadas para cada una de las fases F1, F2, F3 y F4 y el período de actualización del 
ciclo de trabajo, TD act, para el caso de un VRM de 4 fases.  
 
t
ton1 ton2 ton3 ton4
TD act




Fig. 4.10 Período de actualización del ciclo de trabajo utilizando contadores binarios  
 
 Como se puede observar, el ciclo de trabajo se actualiza un número de veces igual al 







donde: TDact, Tsw y Nf son el período de actualización del ciclo de trabajo, el período de 
conmutación de cada una de las fases y el número de fases del VRM, 
respectivamente. 
 
Este método, aunque nos ofrece mejores prestaciones en cuanto a la actualización del 
ciclo de trabajo (mejor respuesta dinámica en igualdad de condiciones), implica cierta 
complejidad en el diseño, (procesamiento digital de las señales, conversión de señales 
analógicas en digitales, acondicionamiento de señales, sincronismo, etc.).  
 
En los sistemas diseñados totalmente digital este bloque forma parte del modulador de 
ancho de pulso digital (DPWM), que es como se le conoce, y es uno de los bloques más 
críticos del controlador digital [Luk05], [Mak06], [Mal04], [Pet01], [Pet03], [You06]. El 
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rango de frecuencia de  conmutación, el ruido de la tensión de salida, la potencia disipada y la 
versatilidad del control digital está determinado por el DPWM. Este bloque es el encargado de 
generar una señal de frecuencia constante y ciclo de trabajo variable en función de la señal d 
que proviene del compensador.  
 
Para lograr un elevado grado de precisión en la regulación de la tensión de salida a una 
elevada frecuencia de conmutación es necesario que el DPWM tenga una elevada resolución 
del ciclo de trabajo. La regulación de la tensión de salida discretizada, depende de la 
resolución del DPWM. Si la resolución del DPWM no es lo suficientemente elevada, pueden 
ocurrir oscilaciones de la tensión de salida, este fenómeno es conocido como ciclo límite.  
 
Como desventaja fundamental de esta opción es que se requiere de una frecuencia de reloj 
elevada para frecuencias de conmutación y resoluciones altas. Por lo tanto, implementar 
DPWM con alta resolución a alta frecuencia de conmutación requiere frecuencias de reloj 
relativamente elevadas imposible de lograr en las tecnologías digitales actuales. Es por ello, 
que se  viene investigando sobre nuevas estrategias que permitan mejorar este inconveniente. 
Existen trabajos publicados de implementaciones de sistemas híbridos que permiten ampliar 
la resolución del modulador digital manteniendo, incluso con frecuencias de reloj iguales o 
más bajas. Entre estas propuestas, se pueden mencionar la implementación de sistemas 
híbridos diseñados como circuitos para aplicaciones específicas ASIC, como pueden ser los 
basados en contador más línea de retardo, [Pat02], o para uso más general, implementaciones 
en FPGA [Oli04], [Qui06], [Sot03]. Otros métodos se basan en el pre-procesamiento de la 
resolución del ciclo de trabajo, dirigidos a  incrementar su resolución efectiva, como es el 
Dither y la Modulación Σ-∆ [Pet01]. 
 
4.5.2 GENERADOR DEL CICLO DE TRABAJO MEDIANTE REGISTROS DE DESPLAZA-
MIENTO. 
 
El la figura 4.11, se muestra el diagrama de tiempos para un convertidor multifase de 4 
fases, donde las señales de disparo PWM se generan mediante registros de desplazamiento. 
Este método se caracteriza por su sencillez, aunque no es la mejor opción en cuanto a 
respuesta dinámica. 
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En este caso un modulador único PWM, ya sea analógico o digital, genera una señal de 
control de frecuencia constante y ciclo de trabajo variable en función de la señal de error. Esta 
señal se introduce en un registro de desplazamiento. El número de bits de este registro está 
determinado tanto por la frecuencia de reloj del sistema, como por la resolución del ciclo de 
trabajo que se requiera.  










Fig. 4.11 Generación de las señales de disparo en convertidores multifase mediante 
registros de desplazamiento. 
 
Hay que destacar que a mayor frecuencia de reloj se puede obtener una mayor resolución 
para una frecuencia de conmutación determinada. En este caso, el registro de desplazamiento 
actúa como una línea de retardo. Este retardo, expresado en tiempo, está determinado por el 
número de fases del convertidor y depende de la frecuencia de reloj del sistema. 
 
En la figura 4.12, se muestra un ejemplo del diagrama de tiempos de las señales de 
control, y el período de actualización del ciclo de trabajo, para el caso de un VRM de 4 fases. 
El ciclo de trabajo se actualiza solo al inicio de la fase F1 (tomada como referencia). Los 
ciclos de trabajo de las demás fases, F2, F3 y F4, mantienen el mismo valor del ciclo de 
trabajo que la fase F1.  
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De aquí, que el ciclo de trabajo se actualice una vez en cada período de conmutación. 
Evidentemente esto influye negativamente sobre la dinámica del VRM. Este método puede 
justificarse en técnicas mixtas (analógico/digital), aunque su respuesta no es tan rápida como 
el primero, es sencillo y puede ser utilizado en ciertas aplicaciones con requerimientos 




F1 F2 F3 F4 F1




Fig. 4.12 Período de actualización del ciclo de trabajo utilizando registro de 
desplazamiento  
 
Como inconvenientes de este método aplicado a los VRM con entrelazado, se pueden 
destacar aquellos que influyen directamente sobre la respuesta dinámica del VRM. La 
utilización de un solo modulador PWM, ya sea analógico ó digital, cuya frecuencia de salida 
es igual a la frecuencia de conmutación de cada fase, simplifica significativamente el diseño. 
Sin embargo, como consecuencia, el ciclo de trabajo de la señal PWM de salida se actualiza 
solamente a la frecuencia de conmutación, o lo que es lo mismo, todas las fases diferentes a la 
primera (fase de referencia de actualización), repiten el mismo ciclo de trabajo que la fase que 
marca el inicio, en este caso, la fase F1. Otro de los problemas asociados fundamentalmente al 
uso de reguladores analógicos, es el problema relacionado con el sincronismo de la señal 
analógica con las señales digitales. Este problema se convierte en crítico, a medida que la 
frecuencia de conmutación comienza a ser elevada. Las frecuencias de conmutación elevadas, 
requieren de frecuencias de reloj bastante altas, para reproducir con precisión los ciclos de 
trabajo provenientes del control lineal. 
 
En cuanto a la implementación, tradicionalmente los convertidores conmutados de 
potencia han sido resueltos mediante técnicas analógicas. Sin embargo, la tendencia actual es 
la sustitución de estos controladores analógicos por otros digitales, debido a que la electrónica 
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digital ha crecido en prestaciones y bajado en coste a un ritmo mucho mayor que la 
electrónica analógica. Como consecuencia, mientras que hasta hace unos años se conseguía 
una relación prestaciones/coste claramente mejor utilizando electrónica analógica para el 
control de convertidores conmutados, en la actualidad los dispositivos digitales son 
comparables o en ocasiones superior a los analógicos en este tipo de aplicación. 
 
Por otra parte, si bien es cierto que para determinados diseños, la solución analógica 
ofrece las mejores prestaciones, existen otras como por ejemplo, los convertidores multifase 




En este capítulo se describen las principales características y principio de funcionamiento 
del control  LnL aplicado  a los VRM. Este control permite combinar un control lineal lento,  
los cuales son precisos y con poco rizado a la salida, con un control no lineal, el cual es rápido 
ante escalones de la corriente de carga.  
 
El bloque lineal perteneciente al control LnL, actúa cuando el convertidor reductor está en 
régimen estático o ante pequeñas perturbaciones que no superan las tensiones umbrales. 
Durante los transitorios, cuando se superan los umbrales, actúa la parte no lineal del control 
LnL, saturando el ciclo de trabajo del convertidor. Es decir, el convertidor converge hacia la 
zona definida entre los umbrales superior e inferior del valor nominal de la tensión de salida 
de forma óptima, e independiente de la frecuencia de corte del amplificador de error del 
control lineal. Este hecho facilita en gran medida el diseño de la compensación del bucle de 
control, pues no precisa de un control lineal muy exigente en ancho de banda. 
 
Por otra parte, durante los escalones de corriente de carga, el control LnL permite obtener 
la máxima derivada de corriente posible para un convertidor reductor dado, logrando que la 
tensión de salida se recupere y entre en la zona de tolerancia en el menor tiempo posible.  
 
El control LnL es de sencilla implementación, en principio solo necesita dos 
comparadores y una lógica combinacional (lógica de control) muy sencilla y es compatible 
con la mayoría de las topologías de potencia existente para las fuentes de baja tensión, 
siempre que estén basadas en la topología reductora o sus equivalentes con transformador. 
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Se concluye que el control LnL basado en el uso de un control lineal lento, como podría 
ser un control en modo tensión, engloba la mayoría de las características positivas de las 
principales estrategias de control utilizadas en las fuentes de baja tensión. Por otra parte, 
supera al control por histéresis y V2, pues presenta en régimen estacionario poco rizado de la 
tensión de salida y una gran precisión en su regulación. Su frecuencia de conmutación en este 
estado no depende de los parásitos del filtro de salida, y no presenta los problemas de 
inestabilidad del control V2, todo lo contrario, es muy estable.  
 
Teniendo en cuenta los diferentes análisis realizados y las conclusiones que se derivan de 
la aplicación del control LnL a los VRM multifase, en este trabajo se han propuesto cuatro 
objetivos fundamentales, que se desarrollaron en los siguientes capítulos: 
1. Teniendo en cuenta que una de las principales requerimientos es la densidad de 
potencia del convertidor (volumen/potencia), se propone realizar una comparativa 
donde se valoren de forma cuantitativa las ventajas que aporta la implementación 
del control LnL aplicado a convertidores reductores multifase, frente a diferentes 
configuraciones topológicas con control lineal, en función de los principales 
parámetros de diseño, como pueden ser la inductancia por fase, la capacidad del 
filtro de salida, el número de fases, el rizado de la corriente de salida y la 
frecuencia de conmutación; 
2. La implementación de un VRM multifase con control LnL mixto analógico/digital 
y la evaluación de su respuesta dinámica comparándolo con diferentes 
configuraciones topológicas de VRM con control lineal; 
3. La implementación de un VRM con control LnL totalmente digital, donde se 
describirán y analizarán de forma detallada cada uno de los bloques digitales que 
la forman; 
4. Creación de una metodología para la optimización y selección de los principales 
parámetros de diseño del VRM con control LnL. Se describirá el procedimiento 
óptimo de selección de parámetros tales como, la inductancia y capacidad del filtro 
de salida, y las tensiones de umbral, en función de las especificaciones marcadas 
por la aplicación.   
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CAPÍTULO 5 
VALIDACIÓN CUANTITATIVA DEL CONTROL LNL  
 
En este capítulo, se expone de forma cuantitativa las ventajas que representa la 
implementación del control LnL con relación al control lineal en este caso aplicado a 
convertidores multifase. Como ya se ha mencionado en capítulos anteriores, un factor muy 
importante a tener en cuenta a la hora de diseñar un VRM, para aplicaciones donde se 
requiera una respuesta dinámica rápida, es la densidad de potencia. Es decir, la potencia 
máxima que puede entregar el convertidor por unidad de área/volumen.  
 
De aquí se deduce, que para éste tipo de aplicaciones el tamaño (tanto en área como en 
volumen) del convertidor, tiene mucha importancia a la hora de decidir el tipo de diseño y 
configuración a implementar. Es evidente que el proceso de optimización deberá estar 
centrado, no sólo en la optimización del control, sino en cada uno de los elementos que 
forman parte del circuito y que por sus dimensiones geométricas influyen en el tamaño final 
del convertidor. Es por ello, que tanto su geometría como sus dimensiones juegan un papel 
muy importante en el proceso de optimización del diseño. Está claro, que los elementos que 
ocupan mayor área (volumen) son los magnéticos y los condensadores del filtro de salida del 
convertidor.  
 
Además se tendrán en cuenta el número y dimensiones de los interruptores, que también 
pueden marcar diferencias en el diseño, debido a que existe un número finito de encapsulados 
válidos para una gama amplia de potencias (corrientes). 
 
Es por ello, que en este capítulo se hace una comparativa entre diferentes VRM tomando 
como referencia un convertidor multifase con control LnL. La idea consiste en variar alguno 
de los parámetros más importantes que influyen en la dinámica de los convertidores multifase 
con control lineal, como pueden ser el número de fases y la frecuencia de conmutación, con el 
objetivo de obtener conclusiones, ventajas y desventajas, previos a la realización de estudios 
más profundos.  
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Todos los VRM están diseñados para que cumplan con determinadas especificaciones 
técnicas. Para el análisis, y con el objetivo de garantizar unas condiciones de cálculos con 
idénticos criterios para todos los diseños, se han utilizado las siguientes herramientas: para la 
simulación de cada uno de los diseños el programa PSIM, y para el cálculo y optimización de 
los magnéticos el programa de diseño PExprt, ambos programas son marcas registradas. 
 
Estas herramientas proporcionan una gran cantidad de información (ver anexo I), que se 
pueden tener en cuenta para estudios futuros. El presente análisis se basa en la obtención del 
diseño de VRM que proporciona las mejores prestaciones en cuanto a densidad de potencia. 
 
5.1 ESPECIFICACIONES DE DISEÑO DE LOS VRM 
 
La elección de las especificaciones está basada en los ensayos que se realizan a los VRM 
para la alimentación de microprocesadores, [VR04], [VR05a], [VR05b].  
 
TABLA 5.1 
PRINCIPALES ESPECIFICACIONES PARA EL DISEÑO DEL VRM. 
Parámetro  Especificación 
Tensión de entrada [V] 5 
Tensión de salida [V] 1,5 
Corriente máx. de salida [A] 100 
Corriente de salida (modo sleep, 10% Imax) [A] 10 
Corriente de salida (90% Imax) [A] 90 
Escalón de carga [A] 80 
Derivada de la corriente [A/ns] 1 
Máx. variación de la tensión de salida de su valor nominal [mV] ±30 
Ancho de banda del regulador lineal* [Hz] 0,1×fsw×Nf 
*  El ancho de banda del regulador lineal se ha calculado como el 1/10 de la frecuencia de 
conmutación equivalente, donde fsw, es la frecuencia de conmutación de cada fase y Nf el número de 
fases del VRM. 
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El trabajo se centra en uno de los ensayos que tiene que ver con la dinámica del 
convertidor. Este consiste en aplicar un escalón de corriente desde el 10% de la corriente 
máxima de salida, esto corresponde con el modo sleep de funcionamiento del micropro-
cesador, hasta el 90% de la corriente máxima de salida. Este escalón de carga se aplica con 
una determinada derivada de corriente. 
 
Teniendo en cuenta los objetivos de este capítulo, se ha tratado de diseñar diferentes VRM 
que cumplan con las mismas especificaciones de partida, en cuanto a respuesta dinámica. En 
la tabla 5.1, se resumen las principales especificaciones que deben cumplir cada uno de los 
convertidores  diseñados. 
 
5.2 DISEÑO DE LOS VRM 
 
El diseño de los VRM depende del tipo de aplicación. Para el caso específico de los VRM 
diseñados para la alimentación de microprocesadores, la densidad de potencia del convertidor 
juega un papel muy importante a la hora de elegir los componentes y parámetros de diseño. 
Por sus características y dimensiones las bobinas, los condensadores del filtro de salida y los 
interruptores son los elementos que más determinan el tamaño final del convertidor. 
 
A continuación, se analizan una serie de configuraciones topológicas de VRM en las que 
se pretende obtener un grupo de conclusiones, como resultado de una serie de comparativas 
realizadas, optimizando los diferentes parámetros del convertidor para cada uno de los 
diseños.  
5.2.1   PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA PARA EL ANÁLISIS DE LOS VRM   
 
Para el análisis comparativo, se han diseñado un grupo de VRM con control lineal que se 
comparan con un VRM de referencia. Como referencia, se ha elegido un VRM síncrono de 4 
fases entrelazadas con frecuencia de conmutación de 300kHz y estrategia de control LnL. El 
ancho de banda de todos los controladores lineales de cada uno de los VRM diseñados se ha 
optimizado a 1/10 de la frecuencia de conmutación equivalente. 
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La inductancia por fase es la misma para todos los diseños (la inductancia equivalente 
depende del número de fases). Los parámetros de diseño, tales como, número de fases del 
VRM, frecuencia de conmutación y capacidad del filtro de salida se modificarán siguiendo los 
siguientes criterios, respecto al VRM de referencia: 
1. Igual número de fases, igual capacidad del filtro de salida. El objetivo es 
incrementar la frecuencia de conmutación hasta el VRM cumpla con las 
especificaciones (ver tabla 5.1). 
2. Igual frecuencia de conmutación, igual capacidad del filtro de salida. El objetivo 
es incrementar el número de fases hasta que el VRM cumpla con las 
especificaciones (ver tabla 5.1). 
3. Igual frecuencia de conmutación, igual número de fases. El objetivo es 
incrementar la capacidad del filtro de salida hasta que el VRM cumpla con las 
especificaciones (ver tabla 5.1). 
 
A continuación, se resumen los principales parámetros de diseño obtenidos de los cálculos 
previos y simulaciones. Los resultados obtenidos servirán de base para realizar el estudio 
comparativo entre cada uno de los VRM.  
5.2.2   PRINCIPALES CARACTERÍSTICAS DE LOS VRM DISEÑADOS   
 
Los parámetros fundamentales de diseño, obtenidos de los cálculos y de las simulaciones, 
se muestran en la tabla 5.2. Como VRM de referencia, se ha definido un VRM de 4 fases y 
frecuencia de conmutación de 300kHz con control LnL.  
 
Todos los VRM están optimizados y cumplen con las especificaciones definidas en la 
tabla 5.1. En esta tabla, además de los parámetros de diseño número de fases (Nf), inductancia 
por fase (Lf), capacidad del filtro de salida (Csal) y la frecuencia de conmutación (fsw), se han 
incluido otros parámetros que se han tenido en cuenta para la optimización del diseño. Ellos 
son, el rizado de la corriente de salida por fase (∆Ifase), la corriente eficaz que circula por cada 
condensador de salida (IC sal), el ancho de banda del controlador lineal (∆B) y  el margen de 
fase (Mfase) de cada uno de los controladores lineales. 
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TABLA 5.2 
PRINCIPALES PARÁMETROS DE LOS VRM DISEÑADOS. 
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1200 4,8 480 65,9 7,28 0,43 
4 21 300 6,3 630 67 20,6 0,45 
 
Para corroborar que los cálculos realizados de cada uno de los VRM, en la figura 5.1, se 
muestra la respuesta transitoria de los VRM, ante un escalón de carga positivo. En la figura 
5.1 (a), se muestra la variación de la tensión de salida. En la figura 5.1 (b), se muestra la 
corriente total equivalente de cada uno de los VRM (sumatoria de las corrientes de cada una 
de las fases).  
Con líneas continuas por encima y por debajo de la tensión de referencia, se encuentra 
definido el rango máximo de variación permitido de la tensión de salida, según la tabla 5.1, 
Vref ± 30mV. Como se puede observar, todos los VRM cumplen con las especificaciones 
definidas en la tabla 5.1. 
 
Como se ha mencionado anteriormente, el objetivo principal de este análisis es determinar 
el área (espacio físico) que ocupan cada uno de los VRM analizados, y compararlas de forma 
cuantitativa para determinar cuál es el VRM que presenta las mejores prestaciones en cuanto a 
densidad de potencia. Para ello, se tendrán en cuenta los elementos que por sus dimensiones 
son los más representativos dentro del VRM como son: las bobina de cada una de las fases, el 
condensador del filtro de salida y los interruptores (2·Nfases). Se debe aclarar que no se ha 
tenido en cuenta otro componente que forma parte del convertidor, en concreto los drivers. En 
todo caso, la inclusión de este elemento perjudicaría a aquellas soluciones con mayor número 
de fases. 
 




(b) Corriente total equivalente 
 
(a) Tensión de salida  
Fig. 5.1  Respuesta transitoria de los diferentes VRM ante un escalón de carga positivo. 
Resultados de las simulaciones. 
 
Existen muchas variables en este tipo de diseño, por lo que es evidente que existen 
muchas soluciones, que incluyen las tecnológicas de fabricación de componentes, que 
permiten optimizar cada diseño en función del tipo de aplicación. Este análisis no tendrá en 
cuenta este tipo de optimización, ya que se propone para estudios futuros. 
Teniendo en cuenta esto, para simplificar el problema se han impuesto una serie de 
restricciones: 
 
1. Para el caso de los magnéticos se ha utilizado el programa PExprt como base para el 
cálculo de las principales características de los mismos, teniendo en cuenta los parámetros 




4 Fases 300kHz Control LnL
4 Fases 300kHz Control Lin Csal
4 Fases 1200kHz Control Lin








Fig. 5.2  Núcleo de ferrita del tipo RM. 
 
Se ha seleccionado un solo tipo de núcleo de ferrita del tipo RM de Ferroxcube, figura 
5.2, y un tipo de cable, hilo de Litz. Por otra parte, se ha prefijado un incremento de 
temperatura respecto a la temperatura ambiente de 30°C. 
 
2. Para seleccionar el tipo de condensador del filtro de salida, se han utilizado los 
criterios expuesto en [Pit98], como resultado de los estudios de los transitorios en los VRM 
y del diseño del filtro de salida de los VRM, (ver también capítulo 3). Teniendo en cuenta 
estos criterios, y para simplificar el cálculo, se ha elegido para el diseño la estructura 
convencional. De acuerdo con ello, el condensador de salida se ha optimizado utilizando la 
conexión en paralelo de dos tipos de condensadores: un condensador de alta capacidad 
conocidos como bulk capacitor, y otro de baja capacidad del tipo cerámico.  
 
Los primeros son capaces de entregar una gran densidad de corriente pero son lentos 
durante los primeros instantes (cientos de nanosegundos) desde que ocurrió el escalón de 
carga. Para compensar esta desventaja, se utiliza la conexión en paralelo de condensadores 
cerámicos. Estos son capaces de entregar la energía necesaria en ese instante inicial, pero 
no por mucho tiempo. Esta combinación permite optimizar no sólo el número de 
condensadores, sino también el valor de la capacidad del filtro de salida, [Pit98]. 
 
Como condensadores de alta capacidad se han utilizado del tipo OS-CON. Estos 
condensadores son del tipo SVP, es decir, de aluminio con electrolito sólido en base 
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polímero conductor. Presentan una muy baja ESR, que varía muy poco en función de la 
temperatura incluso a temperaturas bajas. Esto se debe en gran medida al tipo de electrolito 
utilizado. Además presentan un tiempo de vida útil muy elevado.  
 
Para el análisis el condensador seleccionado es del fabricante SANYO, en montaje 
superficial y especialmente diseñados para fuentes conmutadas.  Por sus dimensiones se 
han seleccionado dos tipos de condensador: del tipo E12, 10SVP330M  y del tipo  F12, 
10SVP560M. El encapsulado del condensador unitario se muestra en la figura 5.3(a).  
  
Como condensadores de baja capacidad se han utilizado del tipo cerámico multicapas 
MLC (Multilayer Capacitors), los cuales cuentan con una alta capacidad en un volumen 
reducido. Estos condensadores están diseñados especialmente para aplicaciones en fuentes 
conmutadas, (SMPS Switches Mode Power Suppy), específicamente en los filtros de 
entrada y salida. Se caracterizan por tener una ESR ultra baja y funcionan con grandes 
rizados de corriente a altas frecuencias y altos niveles de potencia.  
 
Para el análisis se ha seleccionado el condensador del fabricante AVX con dieléctrico 
del tipo X7R, marca ST205C107MAJ10 de 100µF (1 pack de 10 condensadores). El 
encapsulado del condensador unitario es del tipo 2225 con las siguientes dimensiones: 
7,62mm x 7,24mm x 1,27mm, figura 5.3(b). Si se colocan de forma vertical los conden-
sadores, ver figura 5.3(b), el espacio requerido se reduce considerablemente.  
 
Para los VRM estudiados, ver tabla 5.2, se han calculado dos capacidades diferentes 
del filtro de salida: 2mF para el caso de  los VRM1, VRM3 y VRM4 y 17mF para el caso 
del VRM2.  
 
Para obtener una capacidad de 2mF, es necesario conectar en paralelo 1 condensador 
del tipo 10SVP220M, 3 condensadores del tipo 10SVP560M y 10 condensadores del tipo 
ST205C107MAJ10. Para el caso del VRM2 con capacidad de salida de 17mF, son 
necesarios 1 condensador del tipo 10SVP330M, 29 condensadores del tipo 10SVP560M y 
43 condensadores del tipo ST205C107MAJ10. 




(a) Condensador del tipo OS-CON 
 
 
(b) Distribución vertical de los condensadores MLC 
 (pack de 10 condensadores, 100µF) 
Fig. 5.3  Tipos de condensadores utilizados en el diseño de los VRM. 
 
3. Para el caso de los interruptores, se han elegido los encapsulados estándares de 
acuerdo con la corriente máxima para el cual están diseñados los encapsulados (potencia 
máxima) y la corriente máxima que circula por cada una de las fases obtenidas de las 




Fig. 5.4  Encapsulado de los interruptores del tipo LFPAK SOT669. 
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Por esta razón, se ha elegido el transistor del tipo MOSFET, PSMN7R0-30YL. El 
encapsulado es del tipo SOT669, como se muestra en la figura 5.4. 
 
5.3 RESULTADOS DEL ANÁLISIS COMPARATIVO ENTRE LOS 
DIFERENTES VRM  
 
A continuación, se resumen los principales resultados del análisis cuantitativo de cada una 
de las comparativas realizadas entre los diferentes diseños de VRM, teniendo en cuenta 
diferentes restricciones de los parámetros de diseño. 
 
5.3.1 DISTINTA FRECUENCIA DE CONMUTACIÓN, RIZADO DE LA TENSIÓN DE 
SALIDA, CONDENSADOR DE SALIDA, CONTROL Y RIZADO DE LA CORRIENTE HACIA 
EL CONDENSADOR DE SALIDA   
 
En la tabla 5.3, se resumen los principales resultados obtenidos a partir del diseño de los 
diferentes componentes que forman cada uno de los VRM diseñados, se puede observar las 
características de los 4 VRM estudiados, tomando como referencia el VRM1 (Ref.), es decir, 
un VRM de 4 fases a 300kHz con control LnL y capacidad del filtro de salida de 2mF. La 
inductancia de todas las bobinas utilizadas en los diferentes VRM, es igual y de valor 120nH. 
 
TABLA 5.3 
PRINCIPALES PARÁMETROS CONSTRUCTIVOS DE LOS VRM. 
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El VRM2 corresponde a  un convertidor de 4 fases, frecuencia de conmutación por fase de 
300kHz  y condensador de salida con capacidad de 17mF. El VRM3 corresponde con un 
convertidor de 4 fases, frecuencia de conmutación por fase de 1200kHz y condensador de 
salida con capacidad de 2mF. El VRM4 corresponde con un convertidor de 21 fases, 
frecuencia de conmutación por fase de 300kHz y condensador de salida con capacidad de 
2mF. 
Para posteriores cálculos, en la tabla 5.4, se muestran las áreas y los volúmenes unitarios 
de cada uno de los componentes que se han tenido en cuenta para el análisis comparativo de 
los VRM. Es evidente, que pueden existir muchas soluciones a la hora de elegir uno u otro 
componente.  
Aquí se pretende comparar en igualdad de condiciones cada uno de los diseños, con el 
objetivo de determinar cómo pueden influir cada uno de los parámetros del convertidor sobre 
la geometría del mismo y qué ventajas proporciona la implementación del control LnL 
respecto al control lineal. 
Como resultado, en la tabla 5.4, se muestran las áreas y volúmenes totales de cada uno de 
los componentes: bobina, (ATB y VTB), condensador, (ATC y VTC),  e interruptores, (ATI y 
VTI),  teniendo en cuenta el número y tipo de componentes que forman parte de cada uno de 
los diseños. 
 
Además de representar el área total, AT, como la sumatoria de las áreas de cada uno de los 
componentes del VRM y el volumen total, VT, como la sumatoria de los volúmenes de cada 
uno de los componentes del VRM, se introduce el concepto de área total normalizada, ATN, y 
volumen total normalizado, VTN. Se entiende por área total normalizada, ATN, a la relación 
que existe entre el área del convertidor a comparar (VRM2-VRM4) y el área del convertidor 
referencia (VRM1). 
Para el caso del volumen, de forma análoga, se entiende por volumen total normalizado, 
VTN, a la relación entre el volumen del convertidor a comparar entre el volumen del 
convertidor de referencia. Estos conceptos permiten cuantificar, de forma porcentual, las 
diferencias que existen entre cada uno de los diseños, teniendo en cuenta el área y el volumen 
que ocupan cada uno de sus componentes. 
 




RESULTADOS DE LAS ÁREAS Y VOLÚMENES UNITARIOS DE LOS PRINCIPALES COMPONENTES DE LOS VRM. 




















































ST205C107MAJ10 9,68 70,1 
 
Analizando los resultados obtenidos en la tabla 5.5, se puede deducir que incrementar 
solamente la capacidad del filtro de salida no es la solución más adecuada. En este caso, el 
VRM2 necesita un área 4,72 veces mayor respecto al VRM1 (ref.).  
TABLA 5.5 
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514,5 9003,75 1302 1562,4 2327,87 16438,46 2,62 1,74 
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Por otra parte, incrementar el número de fases, provoca un incremento del área del 
convertidor en 2,62 veces. Mientras que incrementar la frecuencia de conmutación permite 
mejorar el área del convertidor (densidad de potencia) en un 3%,
pérdidas en conmutación se incrementan con el incremento de la frecuencia de conmutación,
ya que se necesita una frecuencia de conmutación 4 veces mayor. 
Esto trae consigo, que el rendimiento del convertidor se vea afectado de 
considerable. Es evidente que este VRM, desde el punto de vista de la densidad de potencia, 
(potencia/área), presenta las mejores características, aunque con una penalización del 
rendimiento del mismo. 
 
Con los resultados obtenidos, e
en cuenta las áreas normalizadas
áreas correspondientes del VRM de referencia
Fig. 5.5  Comparativa entre l
 
Como se puede ver, un incremento de la frecuencia de conmutación, VRM3, permite 
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n la figura 5.5 se muestra un diagrama de barr
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en el VRM2 la diferencia la marca la capacidad del filtro de salida, con un área 7,46 
mayor. 
 
Para el caso del VRM4, la diferencia respecto al VRM de referencia está marcada por los 
magnéticos (4,02 veces) y los interruptores (5,25 veces). Es evidente que el VRM3 presenta la 
menor área de magnéticos, un 23% menor que el VRM1 (ref.). 
Las áreas que ocupan los interruptores, para el caso de los VRM1 (ref.) VRM2 y VRM3, 
son similares ya que tienen igual número de fases. Mientras que en el VRM4, un incremento 
del número de fases provoca un incremento tanto del área que ocupan los magnético
veces), como la de los interruptores, (5,25 veces).
 
De la misma manera, en la figura 
normalizados respecto al volumen del VRM1 de referencia
cada uno de los componentes del convertidor
Fig. 5.6  Comparativa entre los volúmenes de los VRM normalizados
 
Como se puede ver, un incremento de la frecuencia de conmutación, VRM3, permite 
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5.6, se muestra el diagrama de barras de los volúmenes 
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que en el VRM2 la diferencia procede de la capacidad del filtro de salida, con un volumen 
7,81 veces mayor. 
Para el caso del VRM4, la diferencia en volumen respecto al VRM de referencia está 
marcada por los magnéticos (2,75 veces) y los interruptores (5,25 veces). 
Como se puede deducir, y al igual que con el área total, un incremento de la capacidad de 
salida del convertidor no es la solución más adecuada para mejorar la respuesta del 
convertidor, ya que para el caso que se analiza implica un incremento del volumen 
convertidor en de 5,23 veces respecto al VRM de referencia. 
En la figura 5.7, se muestr
cada caso de VRM. 
Fig. 5.7  Comparativa entre la
 
Incrementar la frecuencia de conmutación, permite obtener volúmenes más pequeños de 
convertidor. Si bien es cierto, que el incremento de la frecuencia de conmutación tiene un 
comportamiento lineal con las pérdidas en conmutación de los interruptores, que e
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an las diferentes áreas/volúmenes total





















4fases 300kHz Lin Csal
4fases 1200kHz Lin
21fases 300kHz Lin
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5.3.2 IGUAL RIZADO DE LA CORRIENTE HACIA EL CONDENSADOR DE SALIDA, 
FRECUENCIA DE CONMUTACIÓN Y NÚMERO DE FASES.  
 
Para analizar otra de las ventajas que aporta la aplicación del control LnL en la 
optimización del VRM, a continuación se estudiará la respuesta del VRM3 con control lineal 
en comparación con uno idéntico pero con control LnL. Para ello, se ha seleccionado el 
VRM3 (4 fases, 1200kHz, control lineal y capacidad del filtro de salida de 2mF) que es el que 
presenta las mejores características en cuanto a densidad de potencia, y se ha diseñado un 
convertidor con iguales características pero con control LnL (trazas azul y roja respectiva-
mente). 
 
En la tabla 5.6, se resumen los principales resultados obtenidos a partir del diseño de los 
diferentes componentes que forman cada uno de los VRM a comparar. 
 
TABLA 5.6 
PRINCIPALES PARÁMETROS CONSTRUCTIVOS DE LOS VRM3 ANALIZADOS. 
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En la figura 5.9, se muestra la respuesta transitoria de los VRM3, ante un escalón de carga 
positivo. En figura 5.9 (a), se muestra la variación de la tensión de salida, y en la figura 5.9 
(b), se muestra la corriente total equivalente de cada uno de los VRM (sumatoria de las 
corrientes de cada una de las fases).  
 
Con líneas continuas por encima y por debajo de la tensión de referencia, se encuentra 
definido el rango máximo de variación permitido a la tensión de salida, según 
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especificaciones, ver tabla 5.1, Vref ± 30mV. Como se puede observar, ambos VRM cumplen 
con las especificaciones definidas en la tabla 5.1. 
 
Como se puede observar en la figura 5.8, al implementar el control LnL la dinámica del 
VRM es más rápida que con control lineal, ante el mismo escalón de carga la sobreoscilación 
de la tensión de salida es menor (traza roja y azul).  
 
(b) Corriente total equivalente 
 
(a) Tensión de salida  
Fig. 5.8  Respuesta transitoria del VRM3 con control lineal y con control LnL ante un escalón 
de carga positivo. Resultados de las simulaciones. 
 
Esto permite, como ya se ha analizado, disminuir la frecuencia de conmutación, la 
capacidad del filtro de salida o ambas, manteniendo el mismo número de fases.  Por lo tanto, 
si se analizan los resultados obtenidos en las simulaciones, el control LnL permite disminuir 
ΔIsal=80 A






4 Fases 1200kHz Control LnL Csal=2mF
4 Fases 1200kHz Control Lin Csal=2mF
4 Fases 1200kHz Control LnL Csal=1,4mFVRM3 LnL
VRM3 Lin
VRM3 LnL
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la capacidad de salida, hasta 1,4mF. En la figura 5.
disminución el convertidor sigue cumpliendo con las especificaciones.
 
En la figura 5.9, se muestra un diagrama de barras teniendo en cuenta las áreas 
normalizadas de cada uno de los componentes.
 
Fig. 5.9  Comparativa entre las áreas normalizadas de los VRM3 con control lineal y 
Csal= 2mF, (Ref.)  y con control LnL optimizado y C
 
En este caso el VRM de referencia es el VRM3 con control
2mF. Como se puede observar, la implementación del control LnL permite disminuir el área 
de condensadores en un 26%. 
 
De la misma manera, en la figura 
normalizados respecto al volumen del VRM
cada uno de los componentes del convertidor. 
 
Como se puede observar, la implementación del control LnL presenta un condensador con 
un 27% menor volumen. En la figura 5.1
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Fig. 5.10  Comparativa entre los volúmenes normalizadas de los VRM3 con control lineal 
y Csal= 2mF
 
Fig. 5.11  Comparativa entre las áreas/volúmenes normalizadas de los VRM3 con control 
lineal y Csal= 2mF
 
Como conclusión, el control LnL permite mejorar, para el caso del estudio, en un 
tanto el área como el volumen del VRM.
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Es evidente, que existe una configuración óptima que permite minimizar tanto el área de 
condensadores como de los magnéticos. Esto está determinado por las exigencias dinámicas 
del convertidor y dependerá en gran medida del tipo de aplicación. 
 
5.3.3 IGUAL CONDENSADOR DE SALIDA Y RIZADO DE LA CORRIENTE HACIA EL 
CONDENSADOR DE SALIDA  
 
Analizando los resultados representados en las figuras 5.6 y 5.7, se puede deducir que la 
opción de incrementar la capacidad del filtro de salida con el objetivo de obtener una mejor 
respuesta, no es la más adecuada. Es por ello, que en el posterior análisis no se tendrá en 
cuenta esta opción (VRM2). 
 
Si se analizan los restantes diseños de VRM, (VRM3 y VRM4), parece evidente que un 
diseño con un valor de inductancia por fase igual a 120nH, puede estar penalizado respecto al 
VRM1. Esto trae como consecuencia que la densidad de potencia del VRM se vea afectada. 
Hay que recordar que todos los VRM diseñados cumplen con las mismas especificaciones 
dinámicas.  
 
Evidentemente, si se mantiene el mismo valor de inductancia por fase para cada diseño y 
se incrementa tanto la frecuencia de conmutación (VRM3), como el número de fases 
(VRM4), el valor del rizado de la corriente por la bobina equivalente, va a ser diferente en 
cada caso. Es por ello, que la siguiente comparativa tiene como objetivo rediseñar los 
convertidores VRM3 y VRM4, de tal manera que se cumpla que el rizado de la corriente de 
salida de la bobina equivalente de cada uno de los VRM sea igual a la del VRM de referencia, 
VRM1.  
 
Para ello, es necesario incrementar la frecuencia de conmutación y disminuir el valor de la 
inductancia por fase para VRM3. En el caso del VRM4 es necesario mantener la misma 
frecuencia de conmutación que el VRM de referencia (300kHz), y disminuir el valor de la 
inductancia por fase y número de fases. Los resultados de los cálculos y simulaciones se 
muestran en la tabla 5.7. Los nuevos diseños de VRM se han denominado, VRM3I y VRM4I. 
La letra I indica que el diseño realizado es para un rizado de la corriente de salida de la bobina 
equivalente, ∆Isal= 7,29A. 
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TABLA 5.7 
PRINCIPALES PARÁMETROS CONSTRUCTIVOS DE LOS VRM PARA ∆ISAL=7,29A. 









Núm. Cond. Núm. 
Int. OS-CON Cerám. 
1 
(Ref.) LnL 4 









1500 24 RM5/I 
4I 18 300 26,7 RM5 36 
 
Como resultado, en la tabla 5.8, se muestran las áreas y volúmenes totales de cada uno de 
los componentes de los nuevos diseños: bobina, (ATB y VTB), condensador, (ATC y VTC),  e 
interruptores, (ATI y VTI),  teniendo en cuenta el número y tipo de componentes que forman 
parte de cada uno de los diseños. La tabla 5.8, se ha confeccionado siguiendo los mismos 
criterios que los de la tabla 5.5. 
 
Si se comparan los resultados que se muestran en la tabla 5.5, (ver figura 5.7), con los de 
la tabla 5.8, (ver figura 5.12), se puede ver que para el caso del VRM3I, un incremento de la 
frecuencia de conmutación (5 veces respecto al VRM de referencia), no conlleva un aumento 
de la densidad de potencia ya que el tamaño de los magnéticos se ven afectados por el 
incremento del rizado de la corriente por la bobina, debido a la disminución de la inductancia 
de la misma.  
 
Hay que destacar como principal desventaja de esta opción, que el incremento de la 
frecuencia de conmutación conlleva a un incremento de las pérdidas en conmutación del 
convertidor. Esto a su vez se ve reflejado en una disminución del rendimiento del VRM. 
Por otra parte, la densidad de potencia del VRM4I se ve beneficiada, ya que una 
disminución del valor de la inductancia por fase, permite disminuir el número de fases del 
VRM (a 18 fases) y con ello el número de magnéticos e interruptores, que influyen 
directamente en el volumen (área) total del convertidor. Ello representa una mejora en el 
volumen total de un 14% y del área total del 6,3% respecto del análisis realizado en el 
epígrafe 5.3.1, ver tabla 5.5. 
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Respecto al VRM3I hay que destacar que aunque el área total del convertidor no se ve 
afectada respecto del análisis realizado en e
volumen sí ha visto penalizado en un 11%.  
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TALES DE LOS VRM ANALIZADOS (∆ISAL=7,29A)















1116 1339,2 2008,97 15377,75 

























Capítulo 5                                                                                                   Validación Cuantitativa del Control LnL  
 129
Por lo tanto, a la hora de diseñar un VRM es necesario tener en cuenta todos los 
parámetros de diseño del mismo, y determinar el orden de prioridad de cada uno de ellos, para 
cada diseño en particular. Resumiendo, en la figura 5.12, se muestran las diferentes 
áreas/volúmenes total normalizado para cada caso de VRM-I. 
 
Ahora bien, cuando el objetivo es optimizar las dimensiones del convertidor, la aplicación 
del control LnL juega un papel muy importante, a tener en cuenta, a la hora de elegir los 
componentes más adecuados. Es evidente que al aumentar la frecuencia de conmutación, y el 
ancho de banda del control lineal, la respuesta del convertidor se acerca más a la respuesta 
ideal.  
 
En este caso no existe una diferencia marcada, en cuanto a área y volumen, entre el 
comportamiento del convertidor con control lineal y con control LnL, no siendo así para 
frecuencias de conmutación bajas, donde el control LnL permite mejorar la respuesta del 




En este capítulo se ha hecho un análisis comparativo entre diferentes VRM con diferentes 
características, pero todos responden a las mismas especificaciones técnicas. El objetivo 
principal de este capítulo es cuantificar, de forma aproximada, las diferencias que existen 
entre cada uno de los diseños en cuanto a área y volumen del convertidor y con diferentes 
tipos de control. Esto permite abrir nuevas líneas de investigación en la optimización del 
diseño de VRM.  
 
Este estudio se encuadra dentro de las tendencias actuales en el diseño de VRM para 
diferentes aplicaciones, en las que se pretende incrementar la densidad de potencia del 
convertidor, es decir, minimizar el área/volumen del convertidor para una misma potencia de 
salida. 
  
Con relación a la densidad de potencia, el VRM3 con mayor frecuencia de conmutación, 
marca una diferencia de área, 3%, respecto al VRM de referencia. De igual manera, el 
volumen total, se ve mejorado en un 17%. 
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Aunque el VRM3 es el que presenta las mejores características en cuanto a densidad de 
potencia, gracias a la disminución del tamaño de los magnéticos, el problema está en valorar 
el rendimiento del convertidor, que se verá afectado por el incremento de la frecuencia de 
conmutación del convertidor. Por otra parte, trabajar a frecuencias más elevadas requiere de 
componentes con características mucho más exigentes, lo que puede traer como consecuencia 
una disminución de la fiabilidad del convertidor y un aumento del coste del mismo. Además, 
al incrementar la frecuencia de conmutación, se produce un incremento de las pérdidas  en 
conmutación, por lo que se dificulta la gestión térmica del convertidor. 
 
Desde otro punto de vista, si a un mismo convertidor con control lineal, se le implementa 
un control LnL, se logra reducir la capacidad del filtro de salida, en un 30% aproximadamente 
para el estudio realizado. Esto se ve reflejado en una disminución tanto del área como del 
volumen total de un 9%. Por todo lo antes expuesto, se puede concluir que el VRM con 
control LnL, de forma general, permite obtener mejores prestaciones, no sólo en cuanto a la 
dinámica del mismo, sino también, en cuanto a densidad de potencia y el rendimiento del 
VRM. 
 
Evidentemente existen otros parámetros no menos importantes, como puede ser el 
rendimiento del convertidor, que no se ha tenido en cuenta directamente en este análisis, y que 
en algunas aplicaciones requerirían tenerse en cuenta a la hora de seleccionar y optimizar un 
diseño específico.  
 
Resumiendo los resultados de los diferentes estudios realizados, se puede concluir lo 
siguiente: 
1. Para el caso de distintos rizados de la corriente de salida, (condensador de salida), 
1200kHz es el primer valor de la frecuencia de conmutación para el cual la 
variación de la tensión de salida del convertidor de 4 fases, 2mF de capacidad del 
condensador de salida y con control lineal ante escalones de carga, queda dentro 
de las especificaciones; 
2. Analizando los resultados de la figura 5.8, se puede concluir que para conseguir la 
misma respuesta dinámica que el convertidor de 4 fases 300kHz con control LnL, 
es necesario incrementar significativamente la frecuencia de conmutación (4 
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veces). Como consecuencia de esto, el rendimiento del convertidor se ve 
penalizado; 
3. Por otra parte, a igualdad de fase y frecuencia de conmutación el VRM con control 
LnL presenta menor filtro de salida (condensador), para hacer frente al mismo 
escalón de la corriente de salida. Sin embargo esto afectaría el rizado de la tensión 
de salida en régimen permanente; 
4. El control LnL tiene un nicho de aplicaciones especialmente para convertidores 
con frecuencias de conmutación bajas. A medida que se sube la frecuencia de 
conmutación, la mejora que aporta respecto del control lineal, en cuanto a 
área/volumen, disminuye. 
Finalmente, hay que destacar que el control LnL clásico, presenta unas mayores 
sobrecorrientes durante los transistorios ante escalones de carga. No obstante la 
optimización de este tipo de control y la reducción de dicha sobrecorriente se 
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CAPÍTULO 6 
VRM CON CONTROL LNL MIXTO 
ANALÓGICO/DIGITAL  
 
6.1 INTRODUCCIÓN A LOS VRM CON CONTROL LNL MIXTO 
 
Tradicionalmente, el control de los convertidores conmutados de potencia ha sido resuelto 
mediante técnicas analógicas. No obstante, debido a que la electrónica digital ha crecido en 
prestaciones y bajado en coste a un ritmo mucho mayor que la electrónica analógica, la 
tendencia actual se orienta hacia la sustitución de estos reguladores analógicos por otros 
digitales en el campo de la electrónica de baja potencia, [Mal04].  
 
Como consecuencia, mientras que hasta hace unos años se conseguía una relación 
prestaciones/coste claramente mejor utilizando electrónica analógica para el control de 
convertidores conmutados, en la actualidad los dispositivos digitales son comparables a los 
analógicos en esta aplicación. 
 
Si bien es cierto que para determinados diseños de VRM la solución analógica ofrece las 
mejores prestaciones, existen otras, como por ejemplo los convertidores multifase con 
entrelazado, donde la solución analógica impone ciertas limitaciones que pueden llegar a 
hacer irrealizable su implementación, como por ejemplo la utilización de leyes de control más 
complejas. Para estos casos, la utilización de un regulador digital es la opción que permite 
obtener las mejores prestaciones a la hora de implementar el diseño. Un paso intermedio y 
que resulta de gran interés para muchas aplicaciones con VRM con entrelazado es la 
utilización del control mixto analógico/digital [Qui06].  
 
Estos combinan la simplicidad y el mayor conocimiento por parte de los diseñadores de 
los tradicionales reguladores analógicos y las prestaciones en cuanto a capacidad de 
reconfiguración de los sistemas digitales.  
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En este capítulo, se analiza la propuesta de un control mixto analógico/digital, que permite 
agrupar de forma sencilla, las ventajas de cada una de las tecnologías: la analógica y la digital. 
 
 
6.2 GENERALIDADES DE LOS VRM CON CONTROL LINEAL MIXTO 
Y CONTROL LNL MIXTO 
 
En el capítulo 4, se ha analizado de forma general el principio de funcionamiento de cada 
uno de los bloques lineal y LnL individualmente. En este capítulo, se particulariza en el 
control mixto analógico/digital y las ventajas que aporta este tipo de control para el caso de 
convertidores multifase en general.  
 
A continuación, se analizarán cada una de las particularidades del control lineal y LnL 
mixto aplicado a VRM multifase.  
 
6.2.1 CONVERTIDOR VRM MULTIFASE CON CONTROL LINEAL MIXTO  
 
La implementación mixta del control, se define como el funcionamiento síncrono de dos 
formas de procesamiento de las señales: una analógica y otra digital. Para el caso de un VRM 
multifase con control lineal, ver figura 6.1, la parte de procesamiento analógico de la señal, la 
forma el bloque lineal. Este es el encargado de generar una señal pulsante de frecuencia 
constante y ciclo de trabajo variable en función de la tensión de referencia Vref.  
 
La lógica de control está formada por un generador de desfase, que es el encargado de 
generar las señales de control con el desfase correspondiente, para cada una de las fases, a 
partir de una señal PWM, y con un ciclo de trabajo dL, generada en el bloque analógico. De 
los métodos descritos en el capítulo 4 epígrafe 4.5, el que se utilizará para generar el desfase 
entre cada una de las fases es el basado en registros de desplazamiento, ver epígrafe 4.5.2. Es 
evidente que este tipo de dispositivo requiere de una entrada de reloj que permita su 
sincronización con el sistema. Por otra parte, garantizar el adecuado desfase entre cada una de 
las fases es un factor muy importante a tener en cuenta, a la hora de diseñar el VRM multifase 
con entrelazado, ya que cualquier error en el desfase genera un desbalance de corriente 
significativo entre las fases del convertidor, [Sot03], [Sot04]. Con el objetivo de garantizar un 
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correcto desfase entre cada una de las fases, es necesario que el período de la señal PWM a la 
salida del bloque analógico sea síncrona con respecto a las señales generadas por la lógica de 
control. 
 
Es por ello, que en la figura 6.1, aparecen dos nuevos componentes: el Reloj y el 
Generador de Sincronismo PWM (GSP). El bloque Reloj genera una señal con periodo TClk. 
Por su parte, el GSP es el encargado de dividir la señal de reloj y generar una señal pulsante 
con periodo, TGS, igual al período de conmutación de la señal PWM, Tsw. Esta señal, TGS, es 
la que permite sincronizar la rampa del modulador con el reloj del sistema. Esta señal tiene un 
ciclo de trabajo de aproximadamente un 10% del periodo de conmutación. 
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A continuación, se analizará el convertidor reductor multifase con entrelazado y con 
control LnL mixto. 
 
6.2.2 CONVERTIDOR VRM MULTIFASE CON CONTROL LNL MIXTO  
 
Para el caso del convertidor VRM multifase con entrelazado y control LnL mixto, al igual 
que en el caso anterior, consta de una parte analógica y otra digital, ver figura 6.2. La parte 
analógica es la encargada del procesamiento analógico de la señal y está compuesta por dos 
bloques: el bloque lineal y el bloque no lineal.   
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La diferencia respecto al diagrama de bloques de la figura 6.1, la marca la inclusión de 
dos nuevas funcionalidades: un bloque no lineal y una lógica de control más compleja. El 
bloque no lineal consiste en un comparador de umbrales VHT y VLT. Estas tensiones definen la 
banda de umbral ubicada dentro de la banda de tolerancia.  
 
La lógica de control está formada por un multiplexor de modo de control (MMC), que se 
encarga de seleccionar en cada momento el ciclo de trabajo adecuado, ya sea el impuesto por 
el bloque lineal o por el bloque no lineal, en función de las señales de control, S0 y S1, 
generadas por el bloque no lineal. Estas señales dependen de las tensiones de umbral VHT y 
VLT, e indican, cuando la tensión de salida se encuentra dentro de esta banda. 
 
Aquí, al igual que en el convertidor con control lineal mixto, ver figura 6.1, en el 
convertidor con control LnL mixto, ver figura 6.2, aparecen dos nuevos componentes: el Reloj 
y el Generador de Sincronismo PWM (GSP). El bloque Reloj genera una señal con periodo 
TClk. Por su parte, el GSP es el encargado de dividir la señal de reloj y generar una señal 
pulsante con ciclo de trabajo pequeño y periodo, TGS, igual al período de conmutación de la 
señal PWM, Tsw. Esta señal, TGS, es la que permite sincronizar la rampa del modulador con el 
reloj del sistema.  
 
Hay que destacar que la esencia del bloque no lineal radica en su funcionamiento 
asíncrono. Esto quiere decir que una parte de la lógica de control formada por el generador de 
desfase tiene funcionamiento síncrono con el período de conmutación del convertidor y la 
otra, formada por el MMC tiene funcionamiento asíncrono. Esto garantiza una reacción más 
rápida del control ante cualquier variación de la tensión de salida, siempre que ésta salga de la 
banda definida por las tensiones de umbral. 
 
6.3 BLOQUE ANALÓGICO DE LOS VRM CON CONTROL MIXTO 
 
El bloque analógico para los VRM con control mixto tiene como elemento común el 
bloque lineal, ver figura 6.1 y figura 6.2. Éste es el encargado de mantener la tensión de salida 
del convertidor multifase de tal forma, que se cumpla con ciertos criterios de estabilidad y de 
regulación en régimen permanente.  
La regulación se realiza por el método de modulación del ancho de pulso (PWM) a 
frecuencia constante y ciclo de trabajo variable. Es decir, el control modifica el ciclo de 
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trabajo a la salida de regulador lineal con el objetivo de mantener la tensión de salida del 
convertidor constante e igual a la tensión de referencia.  
 
Para el caso del VRM con control LnL además del bloque lineal aparece el bloque no 
lineal, que es el encargado de la respuesta del convertidor durante los transitorios.  
 
6.3.1 BLOQUE  ANALÓGICO: BLOQUE LINEAL   
 
El modo de funcionamiento del bloque lineal está basado en un control en modo tensión. 
Este modo, aunque es el más sencillo, presenta una serie de inconvenientes tales como: 
respuesta lenta ante variaciones bruscas de la entrada, audiosusceptibilidad pobre y requiere 
que el lazo tenga una alta ganancia para cumplir con determinadas especificaciones 
dinámicas. 
 
En este tipo de control, ver figura 6.1, la tensión de salida del convertidor, Vsal (conectada 
al circuito unido a la entrada negativa del amplificador operacional) se compara con una 
tensión de referencia, Vref  (entrada positiva del amplificador operacional). La diferencia entre 
estas dos señales constituye la señal de error. Este error es amplificado con una ganancia 
definida por la función de transferencia del amplificador. En régimen permanente, para el 
caso ideal, la tensión de error debe ser igual a cero.  
 
La tensión de salida del regulador se aplica al modulador, comparándose con una onda 
triangular (rampa) de frecuencia constante. La frecuencia de la rampa determina la frecuencia 
de salida de la señal PWM. Cada inicio de rampa coincide con el inicio del pulso PWM cuyo 
ciclo de trabajo estará modulado por la señal de error a la salida del regulador y sincronizado 
con el período de reloj del sistema. 
 
En las aplicaciones de electrónica de potencia se utilizan tres tipos de reguladores, que en 
principio resuelven de forma satisfactoria los criterios de estabilidad para la mayoría de los 
lazos de control conocidos. Los tipos de reguladores más utilizados en electrónica de potencia 
son los reguladores tipo I, tipo II y tipo III.   
 
En la figura 6.3, se muestran los diagramas de bode de la función de transferencia  y la 
fase de cada uno de los tipos de reguladores más comunes: tipo I (MGL1, FGL1), tipo II (MGL2, 
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FGL2) y tipo III (MGL3, FGL3), donde MGL es el módulo de la función de transferencia y FGL es 




Fig. 6.3 Diagrama de bode de cada uno de los tipos de reguladores: Tipo I (L1), Tipo II 
(L2) y Tipo III (L3).   
 
Para seleccionar el tipo de regulador óptimo para cada diseño, es necesario conocer lo más 
exactamente posible el comportamiento del sistema, tanto en régimen permanente como en 
régimen transitorio. El tipo de regulador más adecuado para nuestra aplicación y que se 
adapta más a las exigencias dinámicas del convertidor es el tipo III, figura 6.4. Este tipo de 
regulador permite obtener un mayor ancho de banda y con ello una mayor respuesta dinámica, 
garantizando la estabilidad del sistema gracias a que es el único de todos los reguladores que 
es capaz de añadir fase al sistema.  





Fig. 6.4 Circuito de un regulador lineal tipo III.  
 

















                                                                  (6.1) 
 







































El amplificador de error (Aerr) al no ser ideal y tener un ancho de banda limitado hace que 
la función de transferencia del regulador se vea afectada.  
 
































En la figura 6.5, se muestra la estructura del lazo de control en modo tensión del regulador 
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un convertidor reductor multifase donde se representan los parámetros que influyen 




Fig. 6.5 Diagrama de bloques de un convertidor reductor multifase equivalente con 
control lineal en modo tensión.  
 
La ganancia Kv representa la realimentación y está determinada por la ganancia de un 
divisor de tensión. Los valores de este divisor son una función por una parte, de la tensión de 
referencia interna del modulador y por otra de la tensión de salida del convertidor. Teniendo 
en cuenta que en la mayoría de las aplicaciones de baja tensión, la referencia interna del 
circuito integrado (CI), por regla general es mayor que la tensión de salida del convertidor, el 
divisor de tensión de tensión con ganancia KV, se conectará a la tensión de alimentación (Vcc) 
y no respecto a tierra como es habitual, ver detalle figura 6.5. 
 
Otro componente del lazo es el modulador. La ganancia de este bloque depende del ciclo 
máximo de trabajo (Dmax) y de la inversa del valor pico a pico de la rampa, (Vpp ramp), todo 
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 Finalmente, la etapa de salida que consiste en un filtro LC de segundo orden. Para el caso 
de un convertidor reductor multifase es mejor hablar de la inductancia equivalente (Leq) como 
resultado de la conexión en paralelo de las inductancias de cada una de las Nf fases del 







Una vez que se dispone de cada una de las funciones de transferencia de cada uno de los 
bloques que forman el regulador lineal es necesario seleccionar los valores de las impedancias 
Z1 y Z2 del compensador (regulador).  
 
Este es un tema bastante conocido, por lo que solo se hace referencia a los criterios 
generales de estabilidad que definen que la frecuencia de corte del sistema no debe ser mayor 
que 1/6 de la frecuencia de conmutación, además debe garantizarse un margen de fase mayor 
de 45° a la frecuencia de cruce, y una atenuación mayor de -20dB a la frecuencia de 
conmutación. 
 
Para el cálculo de los componentes se ha utilizado una hoja de Mathcad donde se pueden 
obtener cada una de las funciones de transferencia del convertidor y los valores de las 
impedancias Z1 y Z2 del compensador. Este cálculo se puede realizar basado en el método de 
la K o el método de la α  y β.  
 
6.3.2 BLOQUE  ANALÓGICO. BLOQUE NO LINEAL   
 
Como se ha analizado en capítulos anteriores, el bloque no lineal se utiliza de manera 
ocasional. Este bloque garantiza una respuesta instantánea del convertidor ante cualquier 
variación de la tensión de salida que salga de la banda de umbral. Por otra parte, el bloque 
lineal garantiza una mejor regulación de la tensión de salida en régimen permanente.  
 
En la estrategia de control LnL, el funcionamiento del bloque no lineal es simultáneo 
(paralelo) con el funcionamiento del bloque lineal.  
 
Como coexisten dos modos de operación: uno lineal y otro no lineal, el ciclo de trabajo 
que genera cada uno de estos controles es una función de la variación de la tensión de salida 
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alrededor de su valor de referencia. El bloque no lineal satura a ‘1’ o a ‘0’ el ciclo de trabajo, 
en caso en que la tensión de salida se encuentre fuera de la banda definida por las tensiones de 
umbral. Por otra parte, mientras la tensión  de salida se encuentra dentro de la banda de 
umbrales, el ciclo de trabajo está impuesto por el bloque lineal.  
 
Por lo tanto, se plantean dos modos de funcionamiento: modo lineal y modo no lineal. 
Esto genera tres estados de variación del ciclo de trabajo: saturación a ‘1’ o a ‘0’ (modo no 
lineal de funcionamiento), y cuando el ciclo de trabajo varía linealmente en función de la 
variación de la tensión de salida (modo lineal de funcionamiento). Para definir cada uno de 
los estados  se necesitan al menos dos señales de control. Estas señales se obtienen a partir de 
las salidas S0 y S1 del control no lineal. 
 
Como se mostró en el apartado 4.3, la figura 6.6 presenta la estructura del bloque no 
lineal. Este bloque no lineal está formado por tres bloques fundamentales: un Filtro Paso Alto 
(FPA), un Comparador de Umbrales (CU)  y un Multiplexor de Modo de Control (MMC). En 
la implementación mixta analógico/digital, los dos primeros bloques, el FPA y el CU, están 
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El FPA es el encargado de filtrar la componente de baja frecuencia de la tensión de salida, 
Vsal. El objetivo principal es sensibilizar la etapa de comparadores de umbral (CU) con las 
variaciones de alta frecuencia y responder, de esta manera, ante los transitorios de alta 
frecuencia de la tensión de salida. 
 
Los CU, están formado por dos comparadores de tensión, A y B. Estos comparadores son 
los encargados de generar las señales S0 y S1 en función de la variación de la señal de salida 
filtrada, Vsal HF. Estas señales dependen de las tensiones de umbral VHT y VLT, y permiten 
indicar, cuándo la tensión de salida se encuentra dentro de esta banda. 
 
En la tabla 6.1, se muestran las diferentes combinaciones posibles, de las señales S0 y S1, 
que definen los diferentes modos de funcionamiento del control. 
 
TABLA 6.1 




Valor del ciclo de 
trabajo 
Lineal 0 0 D = dLin 
No lineal 0 1 D = ‘0’ 
No lineal 1 0 D = ‘1’ 
* 1 1 * 
 
Como se puede observar, existen cuatro combinaciones, que determinan tres posibles 
valores del ciclo de trabajo D. Uno de ellos determinado por el control lineal y otros dos 
determinados por el bloque no lineal. 
 
Las señales de salida del comparador de umbral,  S0 y S1, son las señales de control del 
MMC. Éste está implementado de forma digital y es el encargado de seleccionar el ciclo de 
trabajo adecuado en cada momento. En dependencia de la variación de la tensión de salida y 
del estado de las señales S0 y S1, el MMC selecciona el ciclo de trabajo adecuado, ya sea el 
impuesto por el bloque lineal o por el bloque no lineal. Hay que tener en cuenta que el estado 
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S0 = S1= 1 es un estado imposible, ya que la tensión de salida no puede ser mayor que el 
umbral superior VHT y menor que el umbral inferior VLT, en un mismo instante de tiempo. 
 
6.4 PARTICULARIDADES DEL BLOQUE DIGITAL DE LOS VRM CON 
CONTROL MIXTO 
 
Los VRM multifase con entrelazado exigen ciertos requisitos, como puede ser, un balance 
adecuado de las corrientes por cada una de las fases, que garantice el buen funcionamiento del 
convertidor. Por ejemplo, en [Gar06], se muestra la influencia del error en el desfase entre 
cada una de las fases, sobre las corrientes por fase. En este caso un desbalance mínimo puede 
provocar que el convertidor se dañe. Con el incremento de la frecuencia de conmutación, la 
influencia de este error se torna mucho más determinante, ya que inclusive, la diferencia entre 
los retardos internos de los componentes influyen en que las corrientes que circula por cada 
una de las fases, no sean iguales.  
 
Es por ello, que la implementación analógica ve limitado su ámbito de aplicaciones, 
mientras que por su parte, gracias al desarrollo que han tenido los circuitos digitales, la 
implementación digital se convierte en la mejor opción para muchas aplicaciones, en 
particular para los VRM multifase con entrelazado, ya que permite implementar funciones 
mucho más complejas de una forma simple y eficiente.  
6.4.1 VENTAJAS E INCONVENIENTES DEL CONTROL DIGITAL   
Entre las ventajas de la tecnología digital cabe destacar, la capacidad de realizar tareas 
más complejas, la mayor integración alcanzable, la posibilidad de reprogramación (asociado a 
la capacidad de reconfiguración), el menor tiempo de diseño o la fiabilidad, inmunidad al 
ruido y además da la posibilidad de que un mismo diseño hardware pueda ser utilizado en 
otras topologías.  
 
Las principales ventajas del control digital son las siguientes: 
1. Capacidad de reprogramación del control. Buena parte de los dispositivos 
digitales, como microprocesadores, DSP o FPGA, son reprogramables. Esta 
característica permite cambiar el algoritmo de control sin necesidad de efectuar ningún 
cambio sobre el hardware, con lo que se dota al sistema  de gran flexibilidad. 
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2. Disminución del tiempo de diseño. Esto se debe a la facilidad de realizar 
cambios durante el prototipado [Pet03].  
3. No se requiere cambiar el hardware para introducir cambios en el algoritmo de 
control. El resultado es que cada interacción de prueba y error supone un esfuerzo 
mucho menor que en el caso analógico. 
4. Carencia o disminución de componentes discretos. Los controles analógicos 
necesitan un buen número de componentes discretos, como resistencias o 
condensadores, para ajustar los parámetros del regulador [Pet01]. Sin embargo, el uso 
de reguladores mixtos analógico/digitales permite disminuir en gran medida el número 
de componentes pasivos. 
5. Al reducir el número de componentes, disminuye el tamaño total del control e 
incluso los costes. 
6. Aumento de la fiabilidad del sistema. La utilización del control mixto es más 
fiable que uno totalmente analógico. Esta afirmación, que no resulta obvia en 
principio, se debe sobre todo al hecho de utilizar un menor número de componentes. 
Además, la potencia consumida por la parte digital es menor que la de su equivalente 
analógico. 
7. Facilidad de integración como parte de otros sistemas. Un control digital puede 
ser fácilmente integrado en un sistema digital mayor [Pet01]. Para ello, el único 
requisito es que el dispositivo o dispositivos con que se implementa el sistema total 
tengan recursos suficientes para todas las partes, incluido el control del convertidor.  
8. Posibilidad de interacción con la carga. Si la carga del convertidor conmutado 
es digital, por ejemplo un microprocesador, se puede establecer una interacción entre 
la carga y el control del convertidor [Pet03], [Dig06]. Esto puede ser útil para que la 
propia carga avise de cambios en la demanda de consumo, lo que facilitaría al control 
su tarea de regulación. Algo parecido se emplea con éxito en el caso de Escalado 
Dinámico de Tensión (DVS), donde se varía la tensión de alimentación según la 
demanda de potencia. 
9. Disminución de la sensibilidad a cambios (derivas térmicas y envejecimiento). 
Un componente digital no cambia prácticamente su funcionamiento al envejecer 
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[Bib99], [Xia01]. Puede que los retardos varíen muy ligeramente, pero el resultado de 
su actividad, es decir, los valores lógicos de sus salidas, es el mismo a lo largo de toda 
la vida del componente. De igual forma, los dispositivos digitales son menos variables 
ante cambios en las condiciones ambientales, tales como la temperatura.  
10.  Atenuación de la sensibilidad al ruido. Una señal digital sólo admite dos 
valores, por lo que es muy difícil que el ruido llegue a variar su valor efectivo [Xia01]. 
Por el contrario, las señales analógicas se ven mucho más influidas por el ruido, ya 
que ligeros cambios en el valor de una tensión, por ejemplo, pueden suponer cambios 
en la actuación del control. Por tanto, la parte digital es mucho menos sensible al ruido 
y sólo la parte analógica presenta problemas de ruido.  
11.  En la implementación mixta analógico/digital, no existe la necesidad de 
utilizar conversor analógico-digital. Esto hace al sistema, mucho más sencillo y 
disminuye, en gran medida, los costes del convertidor. 
 
No todo son ventajas en el uso sistemas digitales o digitales mixtos. También presenta una 
serie de inconvenientes que hay que tener en cuenta antes de sustituir un control analógico por 
otro digital, y que pueden afectar al propio diseño del control. Los principales inconvenientes 
son: 
1. Limitación de la resolución de medida y cálculo. Los datos digitales están 
representados por un número finito de bits, por lo que la resolución del valor 
representado queda truncada [Pet03], [Dig06], [Alo03]. Por ejemplo, si el dato se 
representa en coma fija usando N bits se pueden alcanzar 2N distintos valores, con lo 
que la resolución alcanzada es Vmax/2N, siendo Vmax el máximo valor de la magnitud 
que se desee representar. Aunque una variable analógica puede tomar en teoría 
infinitos valores, en la práctica factores como el ruido limitan también la resolución 
efectiva de las variables analógicas. 
2. Limitación de la resolución de la señal de control. En caso de generarse la 
señal de control del convertidor mediante medios digitales, hay que tener en cuenta la 
limitación en la resolución del ciclo de trabajo que impone el dispositivo digital 
[Alo03]. Por ejemplo, si la generación del ciclo de trabajo de la señal de control está 
basada en un mecanismo de tipo contador (o registros de desplazamiento), la 
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resolución del ciclo de trabajo queda limitada por la frecuencia de reloj del sistema, o 
con más exactitud, por el cociente entre la frecuencia del contador y la frecuencia de 
conmutación del convertidor. Una baja resolución en el ciclo de trabajo puede 
conducir a problemas de metaestabilidad alrededor del punto de equilibrio, que es lo 
que se ha dado en llamar ciclo límite [Pat02], [Pet01], [Pet03]; 
3. Introducción de retardos en lazo de control. En este tipo de control 
(análogo/digital), el hecho de utilizar componentes auxiliares para el acondiciona-
miento de las señales analógicas y digitales genera nuevos retrasos que perjudican el 
margen de fase del sistema. Estos retardos hay que tenerlos en cuenta a la hora de 
diseñar el regulador analógico. 
 
Se han analizado las principales ventajas e inconvenientes de los sistemas digitales. 
Existen muchas plataformas de diseño digital. Teniendo en cuenta las ventajas que aportan los 
sistemas basados en circuitos integrados programables, se ha escogido la plataforma FPGA 
específicamente, la familia Spartan 3 de Xilinx. 
6.4.2 BLOQUE  DIGITAL DEL VRM CON CONTROL MIXTO   
Como se ha analizado en el epígrafe 6.2, el bloque digital en el control mixto es el 
encargado de generar las señales de cada una de las fases del VRM con el ciclo de trabajo y 
desfase correspondiente. En la optimización del diseño juega un papel fundamental el método 
utilizado para generar el desfase correspondiente entre cada una de las fases del convertidor.  
 
A continuación se explican los detalles del bloque generador de desfase para cada uno de 
los VRM, ya sea con control lineal o control LnL mixto. 
6.4.2.1 BLOQUE  DIGITAL DEL VRM CON CONTROL LINEAL MIXTO   
En el caso del VRM con control lineal mixto el bloque digital (lógica de control) es el 
encargado de generar las señales de cada una de las fases con el desfase correspondiente. Es 
evidente que el diseño depende del método utilizado para generar el desfase.  
 
En la figura 6.7, se muestra el diagrama de bloques simplificado del bloque digital (lógica 
de control) para el caso en que se utilicen registros de desplazamiento.  
 




Fig. 6.7  Diagrama de bloques de la lógica de control para un VRM con control lineal 
mixto.  
 
El bloque digital tiene dos señales de entrada: la señal PWM que proviene del regulador 
lineal en el bloque analógico a frecuencia o periodo constante, TPWM, y ciclo de trabajo 
variable, dL, y la señal de reloj del sistema con periodo TClk. Las señales de salida del bloque 
digital son las señales de control de cada de cada una de las fases del VRM. El componente 
principal de este bloque es el registro de desplazamiento, RGD compuesto por m celdas o bits 
(RG0- RGm).  
 
El dimensionamiento de este registro depende de los principales parámetros del sistema, 
que se definen a partir de las especificaciones del convertidor, en este caso, de la variación 
máxima de la tensión de salida, ∆Vsal, y del periodo de conmutación de la señal PWM. 
Teniendo en cuenta estos criterios se puede definir el desfase entre cada una de las fases del 
VRM, Tφ expresado en tiempo, como la relación entre el periodo de conmutación de la señal 





TT =ϕ  (6.6) 
 
Para un tiempo de desfase Tφ, se requiere un número de estados equivalentes, Nφ en el 
registro de desplazamiento, cuyo número depende del periodo de reloj del sistema TClk, según 















N ϕϕ =  (6.7) 
 
Para un número determinado de fases, el periodo de conmutación de la señal PWM, TPWM, 
debe ser tal, que se cumpla que el desfase entre cada una de las fases del VRM, Tφ, debe ser 
un número constante y entero. De esta forma se garantiza el correcto equilibrio de las 
corrientes entre cada una de las fases, [Sot03], [Sot04].    
 
Teniendo en cuenta que el periodo de reloj, TClk, es mucho menor que el periodo de la 






TR =  (6.8) 
 




TRT ⋅=ϕ  (6.9) 
 
Por otra parte, hay que tener en cuenta la condición de ciclo límite del sistema, [Ca03a], 
[Ca03b], [Pet03], [Sot04], [Gar06], [Mak06], que dependerá de la resolución de la tensión de 
salida expresada en tensión, ∆VoL, y que ésta a su vez es una función de la variación máxima 
de la tensión de salida del convertidor dada en las especificaciones, es decir: 
 
saloL Vk
V ∆≤∆ 1  (6.10) 
 
donde: k es una constante digital igual a 2n, n=1,2,…,m. 
 
Teniendo en cuenta que la tensión de salida del convertidor reductor varía entre 0 y la 
tensión de entrada, Vent, se pueden definir diferentes estados del ciclo de trabajo. El número 
de estos estados, está determinado por el coeficiente RVo, y se puede expresar como: 
 







≥  (6.11) 
 
Sustituyendo (6.10) en (6.11) e igualando con (6.8) se obtiene que el período de reloj que 







T ∆= 1  (6.12) 
 
Como resultado el periodo del reloj del sistema queda representado en función de los 
parámetros de diseño del VRM: la tensión de entrada Vent, la variación de la tensión de salida 
∆Vsal y del periodo de conmutación de la señal PWM TPWM. 
 
Si se tiene en cuenta el tiempo correspondiente al desfase, Tφ, se puede optimizar el 
número de celdas (flip-flops) del registro RGD. De aquí que el número de bits del registro de 











donde: NRGDL también representa el número de pulsos de reloj comprendidos entre el 
inicio de la fase de referencia (fase número uno), y el inicio de la última fase.  
 
Hasta aquí se han definido todos los elementos del bloque digital a partir de los 
parámetros de diseño del VRM. A continuación, se realiza el mismo análisis para el caso del 
VRM con control LnL mixto. 
6.4.2.2 BLOQUE  DIGITAL DEL VRM CON CONTROL LNL MIXTO   
En la figura 6.8, se muestra el diagrama de bloques simplificado del bloque digital (lógica 
de control) del control LnL mixto.  
 





Fig. 6.8  Diagrama de bloques de la lógica de control para un VRM con control LnL 
mixto.  
 
El bloque digital tiene cuatro señales de entrada: la señal PWM que proviene del 
regulador lineal en el bloque analógico a frecuencia o periodo constante, TPWM, y ciclo de 
trabajo variable, dL, y la señal de reloj del sistema con periodo TClk, igual que el VRM con 
control lineal mixto. Además, se incluyen las señales S0 y S1 que provienen del bloque no 
lineal.  Las señales de salida del bloque son las señales de control de cada una de las fases del 
VRM. Este bloque tiene dos componentes fundamentales: el multiplexor de modo de control 
MMC, y el registro de desplazamiento RGD.  
 
Al igual que en el VRM con control lineal mixto, el registro de desplazamiento RGD está 
compuesto por m celdas o bits. El dimensionamiento de este registro depende de los 
principales parámetros del sistema que se definen a partir de las especificaciones del 
convertidor, en este caso, de la variación máxima de la tensión de salida, ∆Vsal y del periodo 
de conmutación de la señal PWM, TPWM.  
 
El desfase entre cada una de las fases del VRM, Tφ se define según la expresión (6.6). De 
forma análoga a la expresión (6.8) el periodo de la señal PWM para el caso del control LnL, 
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ClkLnLVoLnLPWM TRT ⋅=  (6.14) 
 
donde: RVoLnL es un coeficiente digital que toma valores igual a 2n y representa la relación    
que existe entre el periodo de la señal PWM, TPWM y el periodo del reloj del sistema, 
TClkLnL.  
 




TRT ⋅=ϕ  (6.15) 
 
Según definición del control LnL, la banda de umbrales ∆Vumb definida por las tensiones 
de umbral VHT y VLT, se encuentra dentro de la banda definida por la variación máxima de la 
tensión de salida ∆Vsal. Esto hace que para evitar la condición de ciclo límite del sistema, 
[Ca03a], [Ca03b], [Pet03], [Sot04], [Gar06], [Mak06], la resolución de la tensión de salida 
expresada en tensión, ∆VoLnL, deberá ser mayor que el caso del VRM con control lineal 
mixto.  
 
De aquí que la resolución ∆VoLnL, queda definida no por la variación de la tensión de 
salida ∆Vsal, sino por la variación de la tensión que define la banda de umbrales ∆Vumb. Esta a 
su vez es una función de la variación máxima de la tensión de salida del convertidor dada en 
las especificaciones, es decir: 
 
umboLnL Vk
V ∆≤∆ 1  (6.16) 
 
donde k es una constante digital igual a 2n, n=1,2,…,m. 
 
Teniendo en cuenta que la tensión de salida del convertidor reductor, Vsal, varía entre 0 y 
el valor de la tensión de entrada, Vent, se pueden definir diferentes estados del ciclo de trabajo. 
El número de estos estados, está determinado por el coeficiente RVoLnL, y se puede expresar 
como: 








≥  (6.17) 




TR =  (6.18) 
Sustituyendo (6.16) en (6.17) e igualando con (6.18) se obtiene el período de reloj que 







T ∆= 1  (6.19) 
 
Como resultado el periodo del reloj del sistema queda representado en función de los 
parámetros de diseño del VRM: la tensión de entrada Vent, la variación de tensión que define 
la banda de umbrales ∆Vumb y del periodo de conmutación de la señal PWM TPWM. 
 
Por definición ∆Vumb< ∆Vsal entonces de las expresiones (6.12) y (6.19) se puede deducir 
que TClkLnL< TClkL. En este caso el número de bits del registro de desplazamiento, RGD, 











donde: NRGDL también representa el número de pulsos de reloj comprendidos entre el 
inicio de la fase de referencia (fase número uno), y el inicio de la última fase.  
 
Hay que aclarar que las expresiones obtenidas son genéricas y dependen del diseño. Para 
el caso de este proyecto, donde un mismo hardware/software se utiliza para implementar 
diferentes configuraciones de VRM, en el proceso de dimensionamiento de estos componen-
tes se han seleccionado las configuraciones más críticas: mayor número de fases, mayor 
frecuencia de conmutación. 
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6.5 DESCRIPCIÓN DE LAS CONFIGURACIONES DE FUNCIONAMIEN-
TO DE LOS VRM CON CONTROL MIXTO 
 
Hasta el momento se ha analizado de forma general el principio de funcionamiento de los 
VRM con control lineal y control LnL mixto teniendo en cuenta cada uno de los componentes 
que forman parte del control. En este epígrafe, se trata de particularizar más en el control 
mixto analógico/digital y definir las ventajas e inconvenientes que tiene este tipo de 
implementación aplicada a convertidores VRM multifase. 
 
Para la implementación del VRM con entrelazado, se parte de enmarcar unas 
especificaciones iniciales que definen los objetivos del trabajo. Uno de estos objetivos es 
validar de forma experimental las ventajas que ofrece en control LnL aplicado a los VRM 
frente al control lineal. Vale mencionar que este diseño es válido para cualquier tipo de VRM. 
 
Partiendo de todos los análisis y resultados obtenidos en el capítulo 4, se propone diseñar 
un convertidor que permita: 
 
1. Seleccionar el tipo de control del VRM: ya sea con control lineal o control 
LnL; 
2. Seleccionar la frecuencia de conmutación del convertidor. En este caso 
particular, permite seleccionar dos valores prefijados de frecuencia 300kHz y 
600kHz); 
3. Seleccionar  el número de fases. 
 
El convertidor debe ser fácilmente reconfigurable y cumplir con determinados 
requerimientos dinámicos. Esto va a estar determinado por el regulador analógico y por la 
plataforma de diseño del bloque digital.  
 
La implementación del convertidor multifase con entrelazado con control mixto 
analógico/digital, que cumpla con las especificaciones, resulta una tarea compleja. El diseño 
del bloque digital depende en gran medida de cómo se define el bloque analógico. 
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Por lo tanto, la decisión está en cómo implementar el regulador lineal. Existen dos 
posibles alternativas: 
1. Diseñar diferentes reguladores lineales, uno para cada configuración de frecuencia 
y número de fases; 
Ventajas: 
 Permite optimizar la respuesta del sistema. Se necesita calcular un 
regulador lineal para cada una de las configuraciones a analizar; 
 No se necesita conversor analógico/digital para su implementación; 
 Simplifica de forma considerable el bloque digital. 
 
Desventajas: 
 Aumenta la complejidad del bloque analógico; 
 Se necesita un mayor número de señales de control para el sincronismo; 
 Se incrementan los costes ya que son necesario un mayor número de 
componentes. 
 
2. Diseñar un regulador lineal, para todas las configuraciones; 
Ventajas: 
 Minimiza la complejidad del bloque analógico. Se necesita un solo 
regulador lineal; 
 No se necesita conversor analógico/digital para su implementación; 
 Menor número de señales de control; 




 Aumenta la complejidad del bloque digital. Se necesitan frecuencias de 
reloj más elevadas; 
 Al utilizarse un solo regulador lineal para todas las configuraciones, hace 
que este regulador esté optimizado para una de ellas, por lo que no será el 
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óptimo para otras. Esto influye desfavorablemente, en algunos casos, en la 
respuesta del convertidor con control lineal, ya que disminuye su ancho de 
banda, y por lo tanto la respuesta dinámica del lazo de control no es la 
óptima. 
 
En ambos casos, el bloque no lineal es igual para cualquier tipo de configuración de 
convertidor que se diseñe. Aprovechando las potencialidades que brindan las plataformas de 
diseño digitales, se opta por la implementación de un VRM con control mixto 
analógico/digital, con un solo regulador lineal, para todas las configuraciones. En este caso, se 
minimiza la complejidad del bloque analógico, penalizando la complejidad del bloque digital 
ya sea por software o descripción de hardware. 
 
Como resultado, se obtiene un VRM con un solo regulador lineal, cuya frecuencia de 
salida (TPWM) debe ser constante y debe estar sincronizada con la frecuencia de reloj del 
bloque digital. Aquí aparece un nuevo problema que radica en cómo seleccionar la frecuencia 
de funcionamiento del regulador lineal. Si se parte de que en los sistemas digitales de 
procesamiento de las señales, es más fácil dividir frecuencias que multiplicar, es obvio que si 
se utiliza un solo regulador lineal, su frecuencia de funcionamiento debe ser la mayor de las 
posibles. Posteriormente, a partir de la división de ésta, obtener las demás a partir de las 
cuales se generan todas las señales de control necesarias. 
 
Como conclusión, la idea consiste en que a partir de un mismo regulador lineal a 
frecuencia de salida constante, sin cambiar los parámetros del regulador, obtener un 
convertidor que permita seleccionar entre dos frecuencias de conmutación, una igual a la 
frecuencia de salida del control lineal analógico y otra frecuencia cuyo valor sea la mitad de 
esta. 
 
Para el diseño e implementación del VRM, se ha utilizado el esquema general que se 
muestra en el capítulo 4, figura 4.7. En la figura 6.9, se muestra el circuito eléctrico general 
del convertidor multifase reconfigurable. Este circuito está compuesto por dos bloques 
funcionales: uno analógico y otro digital. 
 
El Bloque Analógico está formado por cuatro partes fundamentales que se describen a 
continuación: 





Fig. 6.9 Convertidor reductor síncrono multifase reconfigurable con control mixto.  
 
Módulo Regulador Tensión (VRM) es el encargado de alimentar la carga equivalente  
(microprocesador). Como fue explicado en capítulos anteriores, la etapa de potencia ha sido 
desarrollada conectando varios convertidores reductores síncronos en paralelo con 
entrelazado. Para nuestro caso particular, se puede seleccionar el número de fases del conver-
tidor (cuatro u ocho fases) además de la frecuencia de conmutación (300kHz y 600kHz), es 
decir que se puedan configurar 4 topologías de convertidor reductor síncrono con entrelazado, 
4 fases 300kHz, 4 fases 600kHz, 8 fases 300kHz, 8 fases 600kHz. 
 
El Bloque Lineal establece el modo lineal de operación de la estrategia de control descrita 
(ver capítulo 4 epígrafe 4.4, control LnL). Para su implementación se ha diseñado un 
regulador lineal clásico tipo III el cual se detallará más adelante. Un detalle muy importante a 
tener en cuenta para la comprensión del funcionamiento del convertidor es que el periodo de 
de la señal PWM a la salida del bloque lineal (Tpwm), es constante para todas las 
configuraciones (topología-control-frecuencia-número de fases) y es igual al periodo mínimo 
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frecuencia de conmutación de fsw= 600kHz). Si bien es cierto que unas configuraciones de 
VRM se ven favorecidas, ya que funcionan con un ancho de banda relativo mayor, el diseño 
permite el estudio de varias topologías. 
 
 El Bloque no Lineal establece el modo de operación no lineal del control. Está formado 
por dos comparadores de tensión, que generan las señales de control S0 y S1. Estas señales de 
control son el resultado de la comparación asíncrona de la tensión de salida Vsal con las 
tensiones de umbral: VHT y VLT (ver figura 4.2, capítulo 4). 
 
El Bloque Selector es externo y permite configurar alguno de los parámetros del VRM. 
Por ejemplo, permite seleccionar el tipo de control, lineal o no LnL, (Lin/LnL), la frecuencia 
de conmutación del VRM, (Frecuencia), y el número de fases del VRM (Núm. Fases). 
 
 El Bloque Digital es el encargado de generar el desfase correspondiente a cada una de las 
fases del VRM según la configuración y seleccionar el modo de control del VRM con control 
LnL. Para un rápido prototipado del convertidor fue seleccionada como plataforma de diseño 
del bloque digital una FPGA Spartan III de Xilinx, aprovechando toda la flexibilidad que este 
tipo de plataforma nos brinda en cuanto a reconfiguración del sistema se refiere. 
 
Todas las partes internas del bloque digital han sido diseñadas vía software utilizando un 
lenguaje de descripción de hardware estándar (VHDL). La descripción del hardware 
realizada en VHDL ha sido sintetizada y simulada con otras herramientas de programación 
que finalmente convierten el código VHDL en celdas lógicas que posteriormente serán 
implementadas dentro de la FPGA.  
 
Teniendo en cuenta el planteamiento la complejidad del problema se hace necesario 
explicar cómo se generan cada una de las señales de control de cada una de las fases para cada 
una de las posibles configuraciones del VRM. Se plantea la necesidad de diseñar un VRM que 
permita configurar dos periodos de conmutación: Tsw 300=3,3µs (frecuencia de conmutación 
fsw=300kHz)  y Tsw 600 =1,6µs (frecuencia de conmutación fsw=600kHz)  y dos configuraciones 
de VRM con 4 y 8 fases. 
 
Los periodos de conmutación de han escogido Tsw 300=2 Tsw 600, para facilitar el diseño ya 
que con solo variar el periodo del reloj del sistema TClk, utilizando el mismo 
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hardware/software, se puede modificar el periodo de conmutación de las señales de control de 
cada una de las fases. Teniendo en cuenta esto, el diseño debe dimensionarse según las peores 
condiciones, es decir, mínimo periodo de conmutación, máximo número de fases. De aquí se 
deriva una conclusión muy importante y es que el periodo de la señal PWM que proviene del 
bloque analógico TPWM, tiene que ser igual al periodo mínimo de la señal de salida, Tsw min= 
Tsw 600. 
 
6.5.1 GENERACIÓN DE LAS SEÑALES DE CONTROL CUANDO EL PERIODO DE 
CONMUTACIÓN ES IGUAL AL PERIODO DE LA SEÑAL PWM DEL BLOQUE LINEAL 
 
Inicialmente es necesario comprender el principio de generación de los pulsos de disparo 
de cada una de las fases para los diferentes periodos de conmutación. En la figura 6.10, se 
muestra el diagrama de tiempos del convertidor multifase con regulador lineal, cuyo periodo 




Fig. 6.10 Generación de las señales de disparo para un VRM de 4 y 8 fases entrelazadas 
con periodos de conmutación Tsw=Tpwm   
 
Los pulsos sombreados en cada una de las gráficas representan los instantes de tiempo en 
que se actualiza el ciclo de trabajo. En la figura 6.10 (a), se muestra el diagrama de tiempo 
correspondiente a la señal PWM generada en el bloque analógico por el bloque lineal (Ppulso) y 
las señales de control de cada una de las fases (F1-F8) para el caso de un VRM de 4 fases, 
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Para el caso cuando el periodo de conmutación es igual a Tpwm la solución es la menos 
compleja. En este caso, el periodo de la señal de salida del regulador lineal corresponde con el 
periodo de conmutación del convertidor, figura 6.10 (a). Aquí todas las señales de control de 
cada una de las fases se obtienen a partir de registros de desplazamiento, figura 6.10 (1) para 
el caso de 4 fases y figura 6.10 (2) para el caso de 8 fases. Por ejemplo, para el caso de un 
convertidor multifase de 4 fases con periodo de conmutación Tsw = Tpwm, figura 6.10 (1), todas 
las señales de las fases F1-F4 tienen el mismo ciclo de trabajo que el correspondiente a P1, 
figura 6.10 (a).  
 
En el instante de tiempo P2, el ciclo de trabajo se actualiza nuevamente y las señales de 
las fases F1-F4, tendrán un nuevo ciclo de trabajo correspondiente con la nueva actualización. 
Este comportamiento es similar para el caso en que el periodo de conmutación es Tsw = Tpwm, 
con 8 fases de salida figura 6.10 (2). 
 
Es evidente que el ciclo de trabajo se actualiza solo una vez en cada periodo de 
conmutación. 
 
6.5.2 GENERACIÓN DE LAS SEÑALES DE CONTROL CUANDO EL PERIODO DE 
CONMUTACIÓN ES IGUAL AL DOBLE DEL PERIODO DE LA SEÑAL PWM DEL BLOQUE 
LINEAL 
 
En este caso la solución es mucho más compleja debido a que el periodo de conmutación 
Tsw=2 TPWM. Aquí se hace necesario generar un ciclo de trabajo equivalente que deberá ser 
igual al doble del ciclo de trabajo a la salida del regulador lineal, es decir, Deq=2DLin. 
 
En la figura 6.11 (a), se muestra el diagrama de tiempo correspondiente a la señal PWM 
generada en el bloque analógico por el bloque lineal (Ppulso). Los pulsos Mpulso, figura 6.11 
(b), representan la señal PWM pero con un ciclo de trabajo igual al doble de la señal PWM 
generada por el bloque lineal. Las señales de control de cada una de las fases (F1-F8) se 
muestran para el caso de un VRM de 4 fases, en la figura 6.11 (1), y para 8 fases entrelazadas, 
en la figura 6.11 (2). 
 





Fig. 6.11 Generación de las señales de disparo para un VRM de 4 y 8 fases con periodos de 
conmutación Tsw=Tpwm   
 
Los pulsos que provienen del control lineal (Ppulso) tienen un periodo TPWM y un ciclo de 
trabajo DL. Si se quiere obtener una señal con periodo de conmutación del convertidor 
multifase dos veces mayor que Tpwm, es necesario variar los parámetros del bloque lineal. 
También se puede utilizar una configuración que permita, usando los mismos parámetros de 
diseño, obtener el nuevo valor del periodo de conmutación, en este caso Tsw = 2Tpwm. 
 
Se parte de que si se quiere obtener un periodo de conmutación cuyo valor sea el doble del 
periodo de la señal de salida del bloque lineal (Tsw = 2Tpwm), primero es necesario obtener el 
ciclo de trabajo equivalente, o sea Deq = 2.DL, figura 6.11 (b). Esta transformación se obtiene 
con ayuda del bloque digital. Una vez que se tiene el nuevo ciclo de trabajo equivalente 
(Mpulso), es necesario separar cada uno de los pulsos en dos canales: por uno irán los pulsos 
impares y por el otro canal los pulsos pares (esta definición de pulsos pares e impares 
solamente permite diferenciar la posición relativa del pulso dentro de una secuencia).  
 
Como se puede observar en la figura 6.11 (b), el periodo entre cada unos de los pulsos de 
igual categoría, ya sean solo entre los pares o entre los impares (por ejemplo entre los pulsos 
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Si se quiere configurar un convertidor de 4 fases con un periodo de conmutación 2Tpwm, a 
partir de los pulsos impares, pulso M1, figura 6.11 (b),  se obtendrán las señales de control de 
las fases F1-F2. Los pulsos pares, pulso M2, figura 6.11 (b), definirán el resto de las señales 
de control, es decir las fases F3-F4. Hay que destacar que en este caso, la actualización del 
ciclo de trabajo ocurre solamente en los instantes de tiempo correspondiente con las fases 
impares es decir F1 y F3 (pulsos sombreados figura 6.11). Las fases pares se obtienen con 
ayuda de un registro de desplazamiento. Esto implica que las señales de las fases F2 y F4, 
tendrán los mismos ciclos de trabajo que las señales de las fases F1 y F3, respectivamente. 
 
Si se desea modificar el número de fases, por ejemplo a 8 fases, figura 6.11 (2), con 
periodo de conmutación igual a 2Tpwm, las señales de control de las fases F2, F3 y F4, tienen 
el mismo ciclo de trabajo que la F1. Estas señales se obtienen con ayuda de registros de 
desplazamiento. De forma similar se obtienen las señales de control de las fases F6, F7 y F8 a 
partir de la señal F5, figura 6.11 (2).  
 
Un detalle muy importante a tener en cuenta, es que en ambas configuraciones el ciclo de 
trabajo se actualiza dos veces por cada período de conmutación. Esto ofrece cierta ventaja a 




Como se ha comprobado, el método utilizado para generar las señales de control de cada 
una de las fases está basado en registros de desplazamiento (ver capítulo 4, epígrafe 4.5.2). 
Este método aunque es sencillo desde el punto de vista de la implementación no ofrece las 
mejores características en cuanto a respuesta dinámica, ya que el ciclo de trabajo de cada una 
de las fases se  actualiza solo una vez en cada período de conmutación. 
 
6.6 IMPLEMENTACIÓN DE LAS CONFIGURACIONES DE FUNCIONA-
MIENTO DE LOS VRM CON CONTROL MIXTO 
 
En este epígrafe se hace una descripción detallada de cómo y qué componentes 
intervienen el proceso de generación de las señales de control para cada una de las 
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configuraciones topológicas diseñadas. Además, se describen cada uno de los parámetros de 
diseño del bloque digital y cómo influyen estos en la dinámica del convertidor.  
 
6.6.1 DESCRIPCIÓN DEL DIAGRAMA DE BLOQUES DETALLADO DEL CONTROL MIXTO  
 
En la figura 6.12 se muestran cada uno de los bloques que forman el control mixto 
analógico/digital.  
Fig. 6.12 Diagrama en bloques del convertidor VRM con control mixto.  
 
 
El funcionamiento de cada uno de los bloques y sus principales características se definen a 
continuación: 
Reloj de la FPGA establece periodo de funcionamiento y sincronización de todos los 
elementos digitales implementados en la FPGA. La relación entre el periodo de reloj (TClk) y 
el periodo de la señal analógica PWM (Tpwm) determina la resolución del ciclo de trabajo del 
sistema. De aquí, que el periodo de reloj debe ser escogido de acuerdo con los requerimientos 
en cuanto a la resolución mínima requerida de la tensión de salida, ver epígrafe 6.4. 
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Generador de Sincronismo Externo (GSE) es el encargado de generar el pulso de 
sincronismo del regulador lineal analógico con el objetivo que la frecuencia de salida de éste, 
tenga el valor fijo impuesto por el circuito digital de sincronización y que no dependa de los 
parámetros y tolerancias del circuito analógico. Esta sincronización es crítica e indispensable 
ya que de esta manera se garantiza la precisión con que se establecerá el desfase entre cada 
una de las señales de disparo de cada fase y así garantizar el balance de corriente entre cada 
una de las fases del VRM. 
 
Detector de Ancho de Pulso (DAP) detecta cada uno de los flancos (subida y bajada) del 
pulso de salida del bloque lineal (Ppulso) en sincronismo con  el reloj interno de la FPGA. Esta 
información es utilizada posteriormente para generar un pulso equivalente con el doble ancho 
(Mpulso) del pulso de salida del bloque lineal, para su posterior procesamiento digital. 
 
Registro de Desplazamiento Bidireccional (RDB) modifica el código equivalente al 
ancho del pulso de entrada  (Ppulso) en el doble (Mpulso) con el objetivo de obtener el ancho 
equivalente cuando el periodo de conmutación (Tsw) es diferente del periodo de la señal PWM 
del bloque lineal (Tpwm). El número de bits NRDB del RDB está determinado por la resolución 
de la tensión de salida, ∆VoL, para el caso del VRM con control lineal y ∆VoLnL, para el caso 
del VRM con control LnL, ver ecuaciones (6.12) y (6.19) respectivamente. 
 
El análisis y los cálculos posteriores para el dimensionamiento del RDB, son similares a 
los expuestos en los epígrafes 6.5.1 y 6.5.2. El número de bits del RDB depende del periodo 
de la señal que proviene del bloque lineal, TPWM, del periodo de reloj del sistema, TClk y del 
tiempo muerto, tTM, de la rampa del modulador en el bloque lineal. Esto hace que el ciclo de 
trabajo de la señal PWM no varíe entre 0 y 100%. Este tiempo se puede expresar como:  
 
PWMTMTM TkT ⋅=  (6.21) 
 
donde: kTM es una constante que depende del diseño y representa un tanto por ciento del 
periodo de conmutación, TPWM, (0,9<kTM<1).  
 
Entonces: 
 para el caso del VRM con control lineal 
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De acuerdo con la expresión 6.13, el número de bits del registro de desplazamiento 





TTN −=  (6.22) 
 para el caso del VRM con control LnL 
De acuerdo con la expresión 6.20, el número de bits del registro de desplazamiento 




TTN −=  (6.23) 
 
Hay que aclarar que las expresiones obtenidas son genéricas y dependen del diseño. Para 
el caso de este proyecto donde un mismo hardware/software se utiliza para implementar 
diferentes configuraciones de VRM, en el proceso de dimensionamiento de estos componen-
tes se han seleccionado las configuraciones más críticas: mayor número de fases, mayor 
frecuencia de conmutación. 
 
Multiplexor de Selección de Ancho de Pulso (MSAP) permite seleccionar la señal de 
entrada adecuada ya sean los pulsos Ppulso o Mpulso en función del periodo de conmutación 
seleccionado. Si el periodo de conmutación de las señales de control Tsw es igual al periodo de 
la señal PWM, Tpwm la señal seleccionada será la señal analógica sincronizada que proviene 
del control lineal (Ppulso). En el caso en que el periodo de conmutación Tsw sea el doble del 
periodo de la señal PWM, Tpwm, se seleccionará la señal con el ancho de pulso equivalente al 
doble del ancho del pulso de entrada (Mpulso). 
 
Multiplexor de Selección de dos Canales (MS2C) sus salidas son función del número de 
fases y de la frecuencia de conmutación. Es reconfigurable y solo se utiliza para el caso en 
que Tsw = 2Tpwm. MS2C redirecciona la secuencia de pulsos de entrada hacia dos canales 
CH1, para los pulsos impares y CH2 para los pulsos pares de la secuencia de pulsos de la 
señal de entrada Mpulso. 
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Registro de Desplazamiento de Fase (RDF) está formado por dos registros idénticos con 
igual número de bits, RG1 y RG2. Es reconfigurable y depende tanto de la frecuencia de 
conmutación seleccionada como del número de fases. En dependencia de estos parámetros se 
selecciona el desfase (φ) entre cada una de las fases de las señales de disparo. El desfase se 
logra mediante retardos de una señal primaria (CH1 o CH2) obtenidos con registros de 
desplazamiento. La magnitud de Tφ se puede determinar según la ecuación (6.15). 
 
Multiplexor de Modo de Control (MMC) determina cuales son las señales de disparo para 
cada una de las fases del VRM en dependencia del modo de operación seleccionado, control 
lineal o control lineal no lineal. Para el caso en que sea seleccionado el modo de operación 
como control LnL las señales de disparo de cada una de las fases del VRM dependerán del 
estado de las señales de control S0 y S1. Estas señales son asíncronas y provienen del bloque 
analógico. 
 
Un detalle muy importante  es que en el diagrama de bloques general, figura 6.12, no 
están incluidos una serie de elementos necesarios para el correcto funcionamiento del 
convertidor. Estos componentes adicionales no son necesarios para la comprensión del 
funcionamiento del diseño implementado aunque es importante caracterizarlos de forma 
general.  
 
El bloque analógico y el digital funcionan con tensiones de alimentación diferentes (12V y 
3,3V respectivamente), es por ello que es necesario incluir convertidores de nivel (voltage 
level shifting) que son los encargados de convertir los niveles de tensión y corrientes de las 
señales que provienen tanto del bloque digital hacia el bloque analógico, y viceversa, en 
señales de tensión y corrientes que garanticen el correcto funcionamiento de cada una de las 
partes.  
 
Además, cuando se trabaja con señales digitales y analógicas asíncronas pueden aparecer 
otro tipo de problemas asociados a que los flancos (ejemplo de subida) de la señal analógica 
pueden no coincidir con los flancos de la señal de reloj del bloque digital. Estos fallos 
aleatorios se conocen como metaestabilidad (Mean-Time-Between-Failure) [Pat02], [Pet01], 
[Pet03].  
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De aquí, que el margen de fase del sistema se vea reducido por la introducción de retardos 
asociados tanto al sincronismo como a la adaptación de los niveles de tensión. Este factor hay 
que tenerlo en cuenta a la hora del diseño. 
 
En la tabla 6.2 se resumen los parámetros de diseño del bloque digital del VRM con 
control lineal y control LnL mixto.  
 
TABLA 6.2 
RESUMEN  DE LOS PRINCIPALES PARÁMETROS DE DISEÑO DEL BLOQUE DIGITAL 
Parámetro 




∆≤ 1  umbVk
∆≤ 1  
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6.6.2 GENERACIÓN DE LAS SEÑALES DE DISPARO  
 
Para explicar el proceso de generación de las señales de disparo, para cada una de las 
configuraciones de VRM, se partirá del diagrama de bloques de la figura 6.12. En los 
epígrafes anteriores se han definido y descrito cada uno de los bloques funcionales, ahora se 
comentará cómo se han generado las señales de disparo para cada una de las fases.  
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Un detalle muy importante a tener  en cuenta es que el ciclo de trabajo se actualiza 
siempre con un periodo igual a Tpwm=1,6µs y es independiente del periodo de conmutación 
Tsw.  
 
Para una mejor comprensión del funcionamiento del sistema se analizarán dos casos: uno 
cuando el periodo de conmutación es igual a Tpwm=1,6µs (frecuencia fsw=600kHz) y un 
segundo caso cuando el periodo de conmutación es igual Tpwm=3,3µs (frecuencia 
fsw=300kHz). Al igual que el epígrafe 6.5, se comenzará la explicación por la configuración 
menos compleja. 
 
Caso 1: cuando el periodo de conmutación Tsw es igual a Tpwm=1,6µs (frecuencia 
fsw=600kHz). 
 
En la figura 6.12, se muestra el diagrama de bloques general del VRM. En él se marcan 
cada una de las señales que intervienen en el proceso de generación de las señales de control 
del VRM. Como se analizó en el epígrafe 6.5, partiendo de que el periodo de actualización del 
ciclo de trabajo de la señal que proviene del bloque lineal es Tpwm=1,6µs (frecuencia 




Fig. 6.13 Generación de las señales de disparo para un VRM de 4 fases y periodo de 
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La señal que proviene del bloque lineal (Ppulso) con periodo TPWM, figura 6.13 (a), pasan 
directamente al registro de desplazamiento de n bits. En este registro se genera el retardo 
correspondiente entre cada una de las señales de control de cada una de las fases, F1, F2, F3 y 
F4. Para el caso de 8 fases, las señales de control de cada una de las fases restantes F5, F6, F7 
y F8, se generan de forma similar mediante registro de desplazamiento. 
 
En todos los casos, el ciclo de trabajo se actualiza al inicio de la fase F1 en cada periodo 
de conmutación con un periodo igual a TPWM. Todas las fases restantes repiten el mismo ciclo 
de trabajo de la fase de referencia. 
 
Caso 2: cuando el periodo de conmutación Tsw es igual a 2Tpwm=3,3µs (frecuencia 
fsw=300kHz).  
 
En la figura 6.12, se muestra el diagrama de bloques general del VRM. En él se marcan 
cada una de las señales que intervienen en el proceso de generación de las señales de control 
del VRM. Como se analizó en el epígrafe 6.5, partiendo de que el periodo de actualización del 
ciclo de trabajo de la señal que proviene del bloque lineal es Tpwm=1,6µs (frecuencia 
fsw=600kHz), figura 6.14 (a), es necesario convertir el ciclo de trabajo de los pulsos P, DP = 
t1/TPWM, figura 6.14 (a), en un ciclo de trabajo equivalente DM = 2.t1/TPWM,  pulsos M, figura 
6.14 (b). Como se puede ver los pulsos M generados, aunque mantienen el mismo período, 
tienen el doble del ancho que los pulsos P. 
 
El DAP detecta el valor del ancho del pulso de la señal que proviene del bloque lineal y 
envía un código digital al RDB con la información del ciclo de trabajo. El RDB es el 
encargado de duplicar el ciclo de trabajo de la señal de entrada (Ppulso) y generar a partir de 
esta la señal Mpulso. A la entrada del multiplexor de selección de ancho de pulso (MSAP) se 
tienen dos señales pulsantes con periodo igual a TPWM (Ppulso y Mpulso) pero de diferente ciclo 
de trabajo.  
 
El MSAP es el encargado de seleccionar la señal que pasa al multiplexor de dos canales, 
en dependencia de la frecuencia de conmutación seleccionada. Para el caso, en que la 
frecuencia de conmutación del convertidor es 300kHz, el sistema genera una señal de control 
que permite el paso de la señal Mpulso, figura 6.14 (b), al MS2C. 
 




Fig. 6.14 Generación de las señales de disparo para un VRM de 4 fases y periodo de 
 conmutación  Tsw = 2Tpwm.  
 
 
El MS2C redirecciona el primer pulso de la salida del MSAP al canal uno CH1 figura 
6.14 (d) y el segundo al canal dos CH2 figura 6.14 (e) del multiplexor. El canal CH1 está 
asociado a la señal de control de la fase F1 y el canal CH2 está asociado a la señal de control 
de la fase F3, para el caso de que la configuración del VRM sea de 4 fases. 
 
El registro de desplazamiento de fase (RDF), está formado por los registros de 
desplazamientos RG1 y RG2 y son los encargados de generar el desfase correspondiente a 
cada una de las señales de control de cada una de las fases. Para el caso de que la 
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genera la señal F1-F2 (desplazando la señal figura 6.14 (d)) y del canal CH2 figura 6.14 (e), 
se genera la señal F3-F4 (desplazando la señal figura 6.14 (e)). Como resultado, se obtienen 
cada una de las señales de control para cada una de las fases. Este principio es válido para el 
caso de 8 fases solo con la diferencia que a partir de la señal CH1 figura 6.14 (d) se generan 
las señales de control de las fases F1-F4 y de la señal CH2 figura 6.14 (e) se generan las 
señales de control de las fases F5-F8. 
 
En la figura 6.15, se muestra de forma simplificada el algoritmo de generación de las 
señales de control Ppulso y Mpulso, cuando el periodo de conmutación Tsw es igual a 2Tpwm = 
3,3µs (frecuencia fsw=300kHz), a partir de una señal generada en el bloque lineal con un 
periodo menor, Tpwm = 1,6µs (frecuencia fPWM=600kHz).  
 
 
Fig. 6.15 Algoritmo de generación de las señales Ppulso y Mpulso del VRM con periodo de 
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En el algoritmo se definen como señales de entrada la señal de reloj del sistema, Clk y la 
señal PWM generada en el bloque lineal. El estado Clk’event representa que ha llegado el 
flanco activo de la señal de reloj, este puede ser de subida o bajada. Los estados lógicos de las 
señales se representan con un ‘1’ o un ‘0’. 
Las señales de control de cada una de las fases, y esto es igual para todas las 
configuraciones de VRM, no pasan directamente a los drivers de la etapa de potencia, sino 
que pasan a través de un multiplexor de modo de control MMC. Este es el encargado de 
seleccionar cuál es la señal de salida del ciclo de trabajo en cada momento en dependencia por 
una parte de las señales de control S0 y S1 y por otra del tipo de control seleccionado.  
 
En caso en que esté seleccionado el control lineal, la señal de salida del multiplexor son 
las señales a la salida del RDF y dependen solamente del ciclo de trabajo de la señal que 
proviene del bloque lineal.  
 
Por otra parte, cuando el control seleccionado es el LnL, las señales de salida del MMC 
dependen de las señales asíncronas S0 y S1 que provienen del bloque no lineal en el bloque 
analógico. Estas señales analógicas están registradas con el objetivo de sincronizarlas con el 
resto de las señales del sistema. En función del estado de estas señales, el multiplexor de 
modo de control satura a ‘1’ o a ‘0’ el ciclo de trabajo de todas las fases al mismo tiempo 
(modo de operación no lineal). 
 
Este diseño exige de forma general, que sea necesario la utilización de circuitos analó-
gicos rápidos, en este caso comparadores, capaces de detectar variaciones de tensión con 
grandes derivadas. 
 
Por otra parte, la plataforma digital debe funcionar a frecuencias de reloj relativamente 
altas, para minimizar los retardos en la generación y reproducción de las señales de control. 
Para garantizar un correcto funcionamiento de los bloques analógico y digital, es necesario 
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6.7 ANÁLISIS CUALITATIVO DEL CONTROL MIXTO MEDIANTE 
SIMULACIONES 
 
Para el estudio del comportamiento del control LnL aplicado a los VRM se han diseñado 
varias configuraciones de VRM. El objetivo es realizar un análisis cualitativo de las 
aportaciones de esta estrategia de control, en cuanto a mejora de las características dinámicas 
del convertidor: reducción del número de fases y reducción de la frecuencia de conmutación, 
en comparación con la estrategia de control lineal. 
 
Con el fin de mostrar las posibilidades que brinda el control LnL con relación a la 
reducción del número de fases y la frecuencia de conmutación, se ha diseñado y simulado en 
el programa PSIM un conjunto de VRM, basado en convertidores reductores síncronos, con 
distinto número de fases y frecuencia de conmutación.  
 
6.7.1 VRM CON CONTROL MIXTO. PRINCIPALES CARACTERÍSTICAS 
 
En  la tabla 6.3, se muestran los principales parámetros y especificaciones de diseño del 
VRM. El punto clave de este diseño es cómo obtener estas especificaciones a partir de un solo 
regulador.  
 
Es evidente que al cambiar la configuración (por ejemplo el número de fases), cambian las 
características del filtro de salida de la etapa de potencia. Por otra parte, variar la frecuencia 
de actualización del ciclo de trabajo, también implica variaciones en las características 
generales del lazo de control.  
 
De aquí, que para mantener el mismo regulador (mismo ancho de banda), por una parte, se 
deberá mantener la frecuencia de actualización del ciclo de trabajo, y por otra parte, se deberá 
escoger un filtro de salida tal que, la variación de sus características, (función de transfe-
rencia), entre una configuración y otra, sea despreciable.  
 
El método utilizado para la generación de las señales de disparo de cada una de las fases 
es mediante registros de desplazamiento (ver capítulo 6, epígrafe 6.4.1). 
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TABLA 6.3 
CARACTERÍSTICAS PRINCIPALES DEL VRM CON CONTROL MIXTO 
Parámetro 
 Valor 
Tensión de entrada                                                                     [V] 5 
Tensión de salida                                                                       [V] 1,5 
Tolerancias de la tensión de salida                                        [mV] ±30 
Banda de umbrales (control LnL)                                         [mV] min ±2 
Inductancia de la bobina por fase                                          [nH] 300 
Inductancia de la bobina equivalente (4/8 fases)                   [nH] 75/37,5 
Capacidad del condensador de salida                                    [mF] 1,2 
Resistencia serie equivalente del condensador de salida       [mΩ] 0,035 
Escalón de carga de la corriente de salida                                [A] 50 
Derivada máx. de la corriente de salida                                [A/µs] 40 
Frecuencias de conmutación por fase                                    [kHz] 300/600 
Frecuencias de salida del modulador lineal (fPWM)               [kHz] 600 
Modo de control del regulador lineal  Tensión 
Tipo de modulación  PWM 
Número de fases  4/8 
Tipo de control en modo tensión  Lin/LnL 
 
La idea consiste, en que a partir de un mismo regulador lineal a frecuencia de salida 
constante, (fPWM), sin tener que cambiar los parámetros del regulador, se pueda obtener un 
convertidor que permita seleccionar entre dos frecuencias de conmutación. Una frecuencia 
igual a la frecuencia de salida del bloque lineal analógico (fsw = fPWM) y otra frecuencia cuyo 
valor sea la mitad de ésta, (fsw/2 = fPWM). Además, debe permitir seleccionar el número de 
fases del VRM, entre 4 u 8 fases entrelazadas. 
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El diseño de la etapa de potencia es modular y consta de dos  módulos (Mod 1 y Mod 2, 
ver figura 6.9 y 6.12). Cada uno de estos módulos se ha diseñado con cuatro fases. Esto 
permite configurar todas las etapas de salida de cada una de las configuraciones a analizar.  
 
Para el análisis, se ha definido la banda de variación máxima de la tensión de salida como 
Vref  ± 30mV. El ancho de banda de cada uno de los VRM diseñados se ha escogido igual a 
1/10 de la frecuencia de conmutación equivalente, es decir 0,1·fsw eq o lo que es lo mismo, 
0,1·fsw·Nf. Teniendo en cuenta que la respuesta dinámica del convertidor depende del ancho 
de banda del regulador lineal en el caso de los convertidores con control lineal, se analiza la 
respuesta del convertidor con control LnL para diferentes anchos de banda del bloque lineal. 
Para caracterizar la respuesta ante los escalones de carga se utilizará el concepto de tiempo de 
retorno. Se entiende por tiempo de retorno de la tensión de salida, Tret, el tiempo que 
transcurre desde el momento en que se ha producido el escalón y el momento en el que la 
tensión de salida entra por última vez dentro de la banda que define la variación máxima 
permisible de la tensión de salida es decir, la banda definida por las tensiones Vref  ± 30mV. 
 
Los convertidores diseñados para el análisis se han sometido a escalones de carga positivo 
de 50A con una derivada de la corriente de 40A/µs.  
 
A continuación, se muestran una serie de resultados de simulación, donde se comparan de 
forma detallada cada una de las configuraciones estudiadas. Además, se analiza la influencia 
de la frecuencia de conmutación, el número de fases y el ancho de banda del bloque lineal 
sobre las características dinámicas de los VRM multifase con control lineal y control LnL.  
 
Para ello, se hace el estudio de varias combinaciones posibles de comparación entre el 
control lineal y el control LnL: 
1. Igual frecuencia de conmutación e igual número de fases; 
2. Igual frecuencia de conmutación y diferente número de fases; 
3. Diferente frecuencia de conmutación e igual número de fases. 
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La comparación se realiza tomando como referencia un convertidor VRM multifase con 
control LnL con los parámetros de diseño más desfavorables: mínimo número de fases (4 
fases) y mínima frecuencia de conmutación (300kHz). 
 
Los principales resultados se muestran en la figura 6.16. En la figura 6.16 (a) se representa 
la variación de la tensión de salida del convertidor. Las líneas por encima y por debajo de la 
tensión de referencia definen la banda de variación de la tensión de salida según las 
especificaciones de partida.  
 
 
(b) Corriente total equivalente 
 
(a) Tensión de salida del VRM  
Fig. 6.16  Resultados de las simulaciones de la respuesta transitoria del VRM  para un 
escalón de corriente de salida ∆Isal=50A. Tensión de umbral Vref ±15mV. 
ΔIsal=50 A






4 Fases 300kHz Control LnL ΔB120kHz  
4 Fases 300kHz Control Lin ΔB120kHz
4 Fases 600kHz Control Lin ΔB240kHz
7 Fases 300kHz Control Lin ΔB210kHz
3,38 µs
5,38 µs
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En la figura 6.16 (b), se muestra el escalón de la corriente de salida y la corriente total por 
la bobina equivalente. Analizando los resultados que se muestran en la figura 6.16, se puede 
deducir que un VRM de 4 fases y frecuencia de conmutación  igual  a 300kHz con control 
LnL (VRM1), presenta mejor respuesta dinámica que un VRM  con las mismas características 
pero con control lineal (VRM2).  
 
Esto se debe, a que el convertidor responde con una mayor derivada de la corriente de 
salida, lo que permite colocar el valor de la tensión de salida dentro de la banda de tolerancia 
más rápidamente, ver figura 6.16. En este caso, los anchos de banda de los reguladores 
lineales son los mismos, es decir 1/10 de la frecuencia de conmutación equivalente. 
 
Otro resultado a destacar es que el VRM de 4 fases y frecuencia de conmutación igual a 
300kHz con control LnL (VRM1), presenta una mejor respuesta dinámica que el VRM con 
control lineal, con mayor número de fases (7 fases) y mayor ancho de banda del bloque lineal 
(VRM4). 
 
En la tabla 6.3, se resumen los principales resultados de las simulaciones para el caso de 
los VRM con igual frecuencia de conmutación y diferente número de fases. Aquí se puede 
apreciar que el incremento del número de fases, manteniendo el mismo valor de inductancia 
por fase, permite mejorar la respuesta dinámica del convertidor. 
 
TABLA 6.4  
COMPARATIVA DE VRM CON DIFERENTES ESTRATEGIAS DE CONTROL (DIFERENTE NÚMERO DE FASES 











Ancho de Banda 
(Bloque Lineal) 
[kHz] 
Tiempo de Retorno 
de la Tensión de 
Salida 
Tret pos  [µs] 
Variación máxima 
de la Tensión de 
Salida 
-∆Vsal max  [mV] 
Lineal 300 4 120 5,38 52,1 
Lineal 300 7 210 3,38 35,6 
LnL 300 4 120 - 29 
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Por otra parte, la variación de la tensión de salida disminuyó con el aumento del número 
de fases, así como los tiempos de recuperación. Aunque el VRM con mayor número de fases 
se encuentra más cerca del modo de conducción discontinuo, donde la ganancia del 
convertidor es menor.  
 
Comparando los resultados de la tabla 6.4, es posible apreciar que la respuesta dinámica 
de un VRM con cuatro fases y control LnL es más rápida que la obtenida en un VRM de siete 
fases con control lineal. Esta es una conclusión muy importante, si se tiene en cuenta que el 
ancho de banda del regulador lineal del convertidor de siete fases, es casi el doble que el que 
presenta el convertidor de cuatro fases. 
 
En la tabla 6.5, se resumen los principales resultados de las simulaciones para el caso de 
los VRM con igual número de fases y diferente frecuencia de conmutación. 
 
TABLA 6.5  
COMPARATIVA DE VRM CON DIFERENTES ESTRATEGIAS DE CONTROL (IGUAL NÚMERO DE FASES Y 











Ancho de Banda 
(Bloque Lineal) 
[kHz] 
Tiempo de Retorno 
de la Tensión de 
Salida 
Tret pos  [µs] 
Variación máxima 
de la Tensión de 
Salida 
-∆Vsal max  [mV] 
Lineal 600 4 240 3,38 33 
LnL 300 4 120 - 29 
 
En este caso se compara un VRM de cuatro fases con control lineal y frecuencia de 
conmutación de 600kHz (VRM3), con un VRM de cuatro fases con control LnL y frecuencia 
de 300kHz (VRM1), como se puede apreciar en la figura 6.16, la respuesta del VRM con 
control LnL sigue siendo mejor que la conseguida por el control lineal, incluso con menor 
frecuencia de conmutación y ancho de banda.  
 
Es importante destacar, como se puede observar en la figura 6.16, que el control LnL 
presenta mayores oscilaciones de la corriente por fase durante el transitorio, aunque este 
apartado puede ser mejorado como se muestra en el capítulo 8. 
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Un resultado muy importante se obtiene cuando se disminuye el ancho de banda del 
bloque lineal del control LnL. Los resultados de las simulaciones se muestran en la figura 
6.17. En este caso el VRM con el control LnL80kHz, donde el ancho de banda del bloque lineal 
se ha reducido a 80kHz, se obtiene que la respuesta sigue siendo mejor que los dos VRM 
analizados con control lineal.  
 
 
(b) Corriente total equivalente 
 
(a) Tensión de salida del VRM  
Fig. 6.17  Resultados de las simulaciones de la respuesta transitoria del VRM con ancho de 
banda del bloque lineal del control LnL igual a 80kHz (∆Isal=50A).Tensión de umbral  
Vref -10/ +3mV. 
 
La diferencia entre ambos diseños con control LnL, radica en que el tiempo que tarda en 
alcanzar el régimen permanente es mayor para el caso del VRM con control LnL y menor 
ΔIsal=50 A






4 Fases 300kHz Control LnL ΔB80kHz  
4 Fases 300kHz Control Lin ΔB120kHz
4 Fases 600kHz Control Lin ΔB240kHz
7 Fases 300kHz Control Lin ΔB210kHz
3,38 µs
5,38 µs
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ancho de banda, ver figura 6.17 (b). Como se comentó para los resultados mostrados en la 
figura 6.16, el control LnL presenta mayores oscilaciones de la corriente por fase durante el 
transitorio. 
 
En la tabla 6.6, se resumen los principales resultados de las simulaciones para el caso del 
VRM con control LnL y menor ancho de banda del bloque lineal (∆B=80kHz). 
 
TABLA 6.6  
COMPARATIVA DE VRM CON DIFERENTES ESTRATEGIAS DE CONTROL (DIFERENTE NÚMERO DE FASES, 













Ancho de Banda 
(Bloque Lineal) 
[kHz] 
Tiempo de Retorno 
de la Tensión de 
Salida 
Tret pos  [µs] 
Variación máxima 
de la Tensión de 
Salida 
-∆Vsal max  [mV] 
Lineal 300 4 120 5,38 52,1 
Lineal 300 7 210 3,38 35,6 
Lineal 600 4 240 3,38 33 
LnL60kHz 300 4 60 - 29 
 
Por lo tanto, de los resultados de las simulaciones realizadas se puede concluir, que la 
utilización del control LnL permite la reducción del número de fases y de la frecuencia de 
conmutación, sin que esto empeore las características dinámicas del convertidor. Esto es 
debido a que el control LnL, hace posible desacoplar, en cierta manera, el ancho de banda del 
regulador lineal y la respuesta dinámica del convertidor. 
 
Como consecuencia de los resultados obtenidos se puede deducir, que la inductancia total 
equivalente en un VRM multifase con control LnL, puede ser mayor que si se utiliza como 
estrategia de control lineal, manteniendo en ambos casos las mismas especificaciones 
dinámicas. 
 
Una consecuencia de esta afirmación es la posibilidad de aumentar la inductancia por fase, 
reducir el número de fases, o reducir la frecuencia de conmutación del convertidor VRM. A 
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partir de estas conclusiones, en el capítulo 8 se plantea un análisis donde se demuestra mate-
máticamente el comportamiento del control LnL y se define la metodología para la 
optimización de estos parámetros de diseño.  
 
A continuación, se valida experimentalmente, la influencia del control LnL en la 
reducción del número de fases y de la frecuencia de conmutación. 
 
6.8 VALIDACIÓN EXPERIMENTAL DEL CONTROL MIXTO APLICA-
DO A VRM 
 
Con el fin de validar las ventajas del control LnL aplicado a VRM, se ha diseñado y 
construido un prototipo de convertidor VRM reconfigurable según el diagrama de bloques de 
la figura 6.9. El diseño del control está basado en un control mixto analógico/digital según la 
figura 6.12.  
 
El diseño permite seleccionar entre ocho posibles configuraciones topológicas. En función 
de los parámetros del VRM, se puede fijar diferente número de fases, 4 y 8 fases y diferentes 
frecuencias de conmutación, 300kHz y 600kHz. Todas ellas con los dos tipos de control 
estudiados, con control lineal y control LnL. El control LnL se toma como referencia, 
respecto del cual se comparan todas las configuraciones a analizar experimentalmente.  
 
Los componentes comunes del bloque de potencia son los mismos para todas las 
configuraciones que se analizan. De esta manera, se trata de minimizar la dispersión de los 
resultados, a causa de diferencias en el diseño del circuito impreso y en el montaje. 
 
6.8.1 COMPARACIÓN ENTRE EL CONTROL LINEAL Y EL CONTROL LNL 
 
En primer lugar, se analiza la respuesta dinámica de las diferentes configuraciones de 
VRM, con ambas estrategias de control. En la figura 6.18 (a) y la figura 6.18 (b), se muestran 
las respuestas dinámicas de un VRM de 4 fases y frecuencia de conmutación de 300kHz con 
control lineal y otro con control LnL, respectivamente, ante el mismo escalón de carga.  
 
Capítulo 6                                                                                       VRM  con Control LnL Mixto Analógico/Digital 
 183
Puede comprobarse que el convertidor que incorpora el bloque no lineal responde con una 
pendiente mayor que el convertidor con control lineal. Por otro lado, también se puede  
observar un retraso entre la corriente correspondiente al escalón de carga y la corriente de 
salida del convertidor. Esto se debe principalmente al método utilizado para la generación de 
las señales de disparo de cada una de las fases. 
 
El método utilizado está basado en registros de desplazamiento. Estas señales sufren un 
retardo adicional debido a que la actualización del ciclo de trabajo ocurre una vez en cada 




(a) Con control lineal (b) Con control LnL 
Fig. 6.18 Detalle del transitorio ante un escalón de corriente VRM de 4 fases y fsw de 
300kHz (escalón de corriente de 30 A, y derivada de la corriente de 10A/µs). 
 
En la figura 6.19 (a), se observa la respuesta transitoria  medida sobre el VRM cuando se 
ha seleccionado el control lineal (bloque no lineal está inactivo). En estas dos figuras, 6.19 (a) 
y 6.19 (b), las líneas horizontales marcadas con el cursor del osciloscopio representan los 
límites de la banda de tolerancia de la tensión de salida, (±30mV), impuestos por las 
especificaciones de partida, ver tabla 6.6. 
 
En cada gráfica, la señal representada en la parte superior corresponde con la señal de 
control del escalón de corriente. Es decir, el instante en el que se aplica el escalón, pero no el 














de corriente de subida
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lineal ha sido fijado en 2kHz. Como se observa en la figura 6.19 (a), para la frecuencia de 
conmutación fijada, 300kHz, y considerando la implementación con registro de desplaza-
miento en la FPGA, las especificaciones no se satisfacen, la tensión de salida se sale de los 
umbrales máximos permitidos en las especificaciones. 
Sin embargo, la figura 6.19 (b) muestra los resultados de los mismos experimentos, pero 
cuando el bloque no-lineal está habilitado.  El bloque lineal y la etapa de potencia que se han 
empleado son los mismos que en el caso anterior, pero puede observarse que en este caso la 































  Escalón de carga positivo  Escalón de carga negativo 
Fig. 6.19 Detalle del transitorio ante  escalones de corriente VRM de 4 fases y fsw de 
300kHz: a) con control lineal y b) con control LnL (escalón de corriente de 30A, y derivada 
de la corriente de 10A/µs). 
Tensión de salida
Señal disparo escalón
de corriente de subida
Tensión de salida
Señal disparo escalón
de corriente de bajada
Tensión de salida
Señal disparo escalón
de corriente de subida
Tensión de salida
Señal disparo escalón
de corriente de bajada
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Como se hace referencia en el capítulo 4, en la implementación del control LnL propuesto 
es muy importante conocer cómo se determinan los niveles máximo y mínimo de la banda de 
umbral. Es evidente, que el valor de las tensiones de umbral, determinan la dinámica del 
sistema ante escalones de la corriente de salida, debido a que determinan el instante de tiempo 
en que entra en funcionamiento el bloque no lineal. En este caso, las tensiones de umbral VHT 
y VLT, se han fijado de modo experimental aproximadamente en Vref ±15mV, de tal forma que 
la respuesta del VRM con control LnL pueda satisfacer las especificaciones dinámicas y de 
estabilidad, ver tabla 6.6. 
 
En la figura 6.20, se muestra la respuesta dinámica del VRM multifase con control lineal 




(a) Con control lineal (b) Con control LnL 
Fig. 6.20 Respuesta ante sucesivos escalones de corriente de subida y bajada VRM de 4 
fases y fsw de 300kHz (escalón de corriente de 30A, y derivada de la corriente de 10A/µs). 
 
 
Como se puede observar, la respuesta dinámica del VRM con control LnL, caso (b), es 
mucho mejor que la del VRM con control lineal, caso (a). De aquí, se puede concluir que 
gracias al bloque no lineal, un control lineal que no cumple con determinadas especificaciones 
dinámicas, puede llegar a satisfacerlas, incluso con anchos de banda muy reducidos. 
 
Mediante estas medidas experimentales se ha comprobado que el control LnL aplicado a 
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lineal. Además, se ha mostrado que la utilización del control LnL permite que el mismo VRM 
pueda cumplir con las especificaciones iniciales exigidas. 
 
Por lo tanto, comparando dos convertidores, uno con control lineal y otro con control 
LnL, se puede deducir que este último puede permitirse una inductancia equivalente mayor 
que el convertidor que utiliza control lineal. Esto significa, que puede adoptarse una de las 
siguientes opciones: 
1. Reducir el número de fases: se aumenta la simplicidad y se reduce el tamaño y los 
costes del convertidor;  
2. Reducir la frecuencia de conmutación: se disminuyen las pérdidas en los interrup-
tores y como resultado una mejora del rendimiento. 
 
6.8.2 REDUCCIÓN DE LA FRECUENCIA DE CONMUTACIÓN Y DEL NÚMERO DE 
FASES EN LOS VRM CON CONTROL LNL. RESULTADOS EXPERIMENTALES 
 
El objetivo de este grupo de experimentos es validar de forma experimental las 
conclusiones obtenidas como resultado del análisis de las simulaciones. Con el fin de 
demostrar, con mayor claridad, la capacidad que posee el control LnL de desacoplar la 
respuesta dinámica y el ancho de banda, se ha elegido, para el conjunto de pruebas a realizar, 
un regulador lineal idéntico, tanto para el control lineal como para el control LnL, y con un 
ancho de banda igual a 2kHz. El escalón de la corriente de salida es de 50A con una derivada 
de 40A/µs.  
 
El conjunto de convertidores diseñados y los diferentes experimentos a analizar, se 
muestran en la figura 6.21. El convertidor “” corresponde a un convertidor de cuatro fases 
con entrelazado que funciona a una frecuencia de 300kHz y que utiliza un control LnL. El 
convertidor “” corresponde a un convertidor de cuatro fases con entrelazado que funciona a 
una frecuencia de 300kHz y que utiliza un control lineal. 
  
El convertidor “” corresponde a un convertidor de cuatro fases con entrelazado que 
funciona a una frecuencia de 600kHz y que utiliza un control lineal. El convertidor “” 
corresponde a un convertidor de ocho fases con entrelazado que funciona a una frecuencia de 
300kHz y que utiliza un control lineal. El convertidor “” corresponde a un convertidor de 
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Fig. 6.21 Topologías reductoras multifase para el análisis. 
 
Los resultados obtenidos se muestran en las figuras 6.22 a 6.26. En todas ellas se 
representa en la traza superior la señal de control que indica la activación y desactivación del 




Fig. 6.22 Convertidor “”, 4 fases, 300kHz 
y control lineal, ∆B=2kHz. 
Fig. 6.23 Convertidor “”, 4 fases, 600kHz y 
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En la traza inferior se representa la variación de la tensión de salida. También, junto a la 
traza inferior, se indican dos líneas horizontales que marcan los límites superior e inferior 
permitidos por la especificación (Vref ±30 mV). La tensión de salida tiene que mantenerse en 
un rango de variación del 2%, es decir entre 1,47÷1,53 voltios. En la figura 6.22 a 6.26, se 
representa la respuesta del convertidor “”, convertidor “”, convertidor “”, convertidor 
“”, y finalmente convertidor “”, respectivamente. 
 
La primera conclusión que se puede obtener a la vista de las figuras  6.22 a 6.26, es que 
debido al reducido ancho de banda con el que se ha diseñado el regulador lineal, ninguna de 
los convertidores ( a ) cumplen con las especificaciones de variación máxima de la 
tensión de salida. En cualquier caso, se puede apreciar que un incremento de la frecuencia de 
conmutación de 300kHz () a 600kHz (), a igualdad de número de fases, produce una 
mejora en la respuesta de la convertidor, ver figuras  6.22 y 6.23.  
 
  
Fig. 6.24 Convertidor “”, 8 fases, 300kHz 
y control lineal, ∆B=2kHz. 
Fig. 6.25 Convertidor “”, 8 fases, 600kHz 
y control lineal, ∆B=2kHz. 
 
De la misma manera, un aumento del número de fases de cuatro () a ocho (), a 
igualdad de frecuencia, 300kHz, también produce una mejora de la respuesta del convertidor, 
figuras 6.22 y 6.24. En ninguno de los dos casos la mejora es suficiente para cumplir 
especificaciones.  
 
Incluso un aumento del número de fases de cuatro a ocho y de la frecuencia de 300kHz a 
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mejora en la respuesta del convertidor, ver figuras  6.22 y 6.25. Únicamente, cuando el 
control LnL es utilizado, incluso para la peor de las configuraciones, menor número de fases y 
menor frecuencia, (), se consigue cumplir con las especificaciones impuestas, ver figura 
6.26. 
Es importante hacer hincapié que tanto el control lineal como el control LnL, utilizan el 
mismo  regulador lineal. De esta manera se demuestra cómo el control LnL permite mejorar la 
respuesta dinámica de los convertidores reductores VRM, o en su defecto, utilizar sus ventajas 
para reducir el número de fases o la frecuencia de conmutación. Los experimentos anteriores 
fueron realizados para el caso en que el control lineal tuviese un ancho de banda igual a 2kHz. 
 
 
Fig. 6.26 Convertidor “”, 4 fases, 300kHz y control LnL, ∆B=2kHz. 
 
En la figura 6.27 y figura 6.28, se muestran los resultados de las mediciones experimen-
tales de la respuesta transitoria de los VRM multifase con control lineal y un ancho de banda 
de 40kHz, para 4 fases y 8 fases y diferentes frecuencias de conmutación. 
 
Como era de esperar, si se comparan estos  resultados, (figuras 6.27 y 6.28), con los 
mostrados en las figuras 6.22, 6.23, 6.24 y 6.25, se puede concluir, que la respuesta del 
convertidor mejora considerablemente al aumentar el ancho de banda del control lineal pero 









(a) 4 fases 300kHz (b) 4 fases 600kHz 
Fig. 6.27  Respuesta transitoria de un VRM multifase con control lineal (50A escalón de 
corriente y 40A/µs derivada de la corriente, ∆B=40kHz). 
 
Realizando un análisis similar cuando el VRM está implementado con control LnL, los 
resultados experimentales demuestran, que tanto para el caso en que el control lineal tiene 
menor ancho de banda (2kHz), ver figura 6.26, como para el caso con mayor ancho de banda 
(40kHz), ver figura 6.29,  el convertidor cumple con las especificaciones. Es decir, el control 




(c) 8 fases 300kHz (d) 8 fases 600kHz 
Fig. 6.28  Respuesta transitoria de un VRM multifase con control lineal (50A escalón de 





















(a) Escalón único (b)Escalones múltiples 
Fig. 6.29 Respuesta transitoria de un VRM de 4 fases 300kHz con control LnL (50 A 
escalón de corriente y 40A/µs derivada de la corriente, ∆B=40kHz). 
 
De los resultados antes expuestos se puede concluir, que el control LnL proporciona  
múltiples ventajas a los VRM multifase, en comparación con el control lineal. Implementando 
el control LnL se puede obtener las mismas especificaciones dinámicas que usando control 
lineal, pero con una inductancia equivalente mayor (Leq). Esto permite: 
1. Seleccionar un valor de inductancia mayor por fase, por lo que el rizado de la 
corriente y las pérdidas de potencia disminuyen; 
2. Elegir un número menor de fases, disminuir costes, sin reducir la respuesta 
dinámica con relación al control lineal; 
3. Elegir una frecuencia de conmutación menor, que implica una reducción de las 
pérdidas en conmutación. 
 
En todos los casos, estas ventajas se deben a que el control LnL permite, de cierta manera, 
independizar el ancho de banda de la respuesta dinámica del convertidor. Por otra parte, los 
VRM con control LnL y un menor número de fases, permite satisfacer las mismas 
especificaciones dinámicas que un convertidor VRM con entrelazado de mayor número de 
fases, y control lineal. Además, aplicando el control LnL a convertidores reductores multifase, 
se ha demostrado que es posible reducir la frecuencia de conmutación y el ancho de banda, sin 














En este capítulo se han expuesto las principales características  de la implementación del 
VRM multifase con control mixto analógico/digital, tanto para control lineal como para 
control LnL. Además, se resumen cada una de las especificaciones que debe cumplir el 
diseño, teniendo en cuenta las características de cada uno de los bloques que lo forman.  
 
En este sentido, se ha mostrado la estructura completa de un VRM multifase con control 
lineal mixto y control LnL mixto. Se han descrito sus configuraciones de funcionamiento, la 
generación de las señales de control y el diagrama de bloques detallado que permite su 
implementación práctica. 
 
Especialmente, el bloque digital se ha explicado de forma detallada y se han definido 
cuáles son los puntos clave del diseño: seleccionar el ciclo de trabajo y la frecuencia de 
funcionamiento del bloque lineal. 
 
La plataforma de diseño digital basada en FPGA, permite una gran flexibilidad y 
posibilita una fácil y rápida configuración del convertidor. Por otra parte, permite utilizar 
frecuencias de reloj relativamente altas, lo que da la posibilidad de minimizar los retardos en 
el proceso de generación de las señales de control. Esto posibilita reproducir con mucha mejor 
exactitud los pulsos que provienen del bloque lineal analógico y generar los desfases entre 
cada una de las fases con una mayor precisión. 
 
Se han analizado mediante simulaciones y validado por medio de los resultados 
experimentales las ventajas que aporta el control LnL. Se han estudiado teniendo en cuenta 
diferentes tipos de control: lineal y LnL y con varias configuraciones topológicas de 
convertidor multifase con entrelazado en modo tensión. De los resultados obtenidos se puede 
concluir que: 
 
1. El incremento del número de fases en un convertidor con entrelazado con control lineal 
mejora la respuesta dinámica, pero los VRM con control LnL y menor número de fases 
presentan una mejor respuesta dinámica. El control LnL permite reducir el número de 
fases del convertidor manteniendo la misma respuesta dinámica. Como resultado, se 
obtiene un convertidor más sencillo y de menor tamaño; 
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2. El incremento de la frecuencia de conmutación en un convertidor multifase con 
entrelazado y control lineal mejora la respuesta dinámica del convertidor presenta una 
respuesta dinámica más lenta que un convertidor multifase con control LnL y menor 
frecuencia. El control LnL permite reducir la frecuencia de conmutación del convertidor 
manteniendo la misma respuesta dinámica. Como resultado, se obtiene un convertidor 
más eficiente (menos perdidas en los interruptores) y con menos emisiones 
electromagnéticas (EMI); 
3. El convertidor multifase con control LnL proporciona una mejor respuesta dinámica que 
el control lineal, lo que permite incrementar la inductancia por fases para igualdad de 
especificaciones. Esto hace que disminuya el rizado de la corriente por fase que implica 
una reducción de las pérdidas en conmutación. Como resultado, se obtiene un convertidor 
más eficiente; 
4. Se ha demostrado que un convertidor multifase con entrelazado y control LnL indepen-
diza el ancho de banda del regulador lineal de la respuesta dinámica del sistema. Esta 
conclusión es muy importante ya que con control LnL y reguladores simples (lentos) se 
pueden obtener las mismas características dinámicas e incluso en ocasiones mejores que 
con reguladores lineales complejos de mayor ancho de banda. Esto en cierta manera hace 
menos complejo el convertidor, e insensibiliza la estabilidad y respuesta dinámica de la 
selección del regulador y de la degradación de los componentes del sistema con el tiempo 
y la temperatura. 
 
Finalmente, hay que indicar, que como inconveniente el control LnL aplicado a VRM 
multifase presenta mayores oscilaciones de la corriente por fase durante el transitorio. Este 
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CAPÍTULO 7 
IMPLEMENTACIÓN DIGITAL DEL CONTROL LNL  
 
7.1 INTRODUCCIÓN  
 
En los últimos tiempos existe un creciente interés en la implementación digital de los 
reguladores. Esto se debe a las ventajas que ofrece este tipo de implementación en 
comparación con los reguladores analógicos. Si bien es cierto, que los reguladores analógicos 
encuentran su espacio en determinadas aplicaciones, su generalización está limitada debido a 
lo difícil que resulta implementar leyes complejas de control. De aquí, que la implementación 
digital ha encontrado su espacio en muchas aplicaciones que requieren de cierto grado de 
complejidad, tanto en la implementación de complejas señales de control, como pueden ser 
las señales de disparo de los convertidores multifase con entrelazado, como en la aplicación 
de complejas leyes de control, algunas prácticamente imposibles de implementar por métodos 
analógicos. 
 
Por otra parte, el procesamiento digital de las señales permite no sólo implementar leyes 
más complejas de control, sino que permite reconfigurar fácilmente los parámetros del 
sistema, presenta una alta inmunidad al ruido y un bajo consumo de potencia, [Fra98], 
[Xia99], [Xia01], [Sot02], [Alo03], [Ca03a], [Ca03b], [Vaz03], [Abu04], [Mak04], [Sot04], 
[Xin04], [Zha04], [Luk05], [Car06], [Gar06], [Gua06], [Mak06], [Sot06], [Ste06], [Tak06], 
[You06] [Ala07], [Cas07], [Cha07], [Fun07], [Gua07], [Lip07], [Liu07], [Me07a], [Me07b], 
[Moh07], [You07], [Zhe07], [Cos08], [Jak08], [Lar08], [Me08a], [Me08b], [Me08c], [Sin08], 
[Sun08], [Yan08], [Yo08a], [Yo08b], [You08], [Wal08], [Bab09], [Mey09]. 
 
En este capítulo se describe la implementación digital del control LnL y se detallan las 
particularidades de cada uno de los bloques que forman parte del control: conversor 
análogo/digital (A/D), regulador digital y el modulador PWM digital (DPWM). Además, se  
hace el diseño del sistema aplicado a los VRM y se valida con ayuda de los resultados 
experimentales obtenidos, el correcto funcionamiento del mismo.  
 




Por otra parte es evidente, que cada uno de los bloques que forman el lazo de control, 
influyen directamente en la respuesta del sistema. El incremento de los requisitos impuestos a 
los convertidores, en cuanto a respuesta dinámica y regulación de la tensión de salida, hacen 
que aumenten las exigencias hacia el control.  
 
El incremento de la frecuencia de conmutación y la necesidad de detectar y corregir 
variaciones (magnitud del error respecto al valor de referencia) cada vez más rápidas de la 
tensión de salida durante los transitorios, hacen que muchas líneas de investigación estén 
dirigidas por una parte, a desarrollar nuevas estrategias de control [Sot02], [Sot03], [Sot04], 
[Gua06], [Sot06], [Zha06], [Gua07], [Me07a], [You07], [Cos08], [Roz08], [Sag08], [Sim08], 
[Yo08b], [Yan08], [Zhe08], [Bab09],  [Coh09], [Mey09], etc. y por otra al diseño de nuevas 
soluciones topológicas para solucionar las limitaciones principalmente de los conversores 
A/D y de moduladores DPWM, [Wu99], [Pat00], [Pen01], [Pet01], [Pet03], [Mal04], [Sot04], 
[Sye04], [Fol05], [Luk05], [Gar06], [Wan06], [You06], [Ala07], [Fun07], [Pen07], [San07], 
[Sun08].  
 
También, en este capítulo, se analiza la relación que existe entre cada uno de los 
parámetros del convertidor y los requisitos que deben cumplir cada uno de los bloques 
digitales que forman el control para garantizar ciertas especificaciones técnicas del diseño. 
 
Por último, optimizar el regulador minimizando los recursos (mayor grado de integración 
de sus componentes), los costes y aumentando la densidad de potencia de los mismos, es la 
tendencia que marca el desarrollo actual de nuevas tecnologías. Es evidente, que desarrollar 
nuevas tecnologías que permitan optimizar no sólo el control, sino también el filtro de salida, 
han encontrado su aplicación en las fuentes de alimentación dentro de un mismo encapsulado 
(PSiP, de sus siglas en inglés Power Supply in Package). Un nivel superior de desarrollo en la 
evolución de estas estructuras, son las fuentes de alimentación en un chip (PSoC, de sus siglas 
en inglés Power Supply on Chip), [Bri08].  
 
Este tipo de soluciones  marcan las tendencias actuales hacia una integración total del 
convertidor. Aumentar el grado de integración desde el punto de vista tecnológico, implica 
desarrollar nuevas tecnologías que impliquen, no sólo aumentar el número de componentes 
por área de chips, sino también desarrollar o adaptar nuevas estrategias de control, como se 
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propone en este capítulo, que permitan obtener las mismas prestaciones funcionales con 
menor número de recursos. 
 
7.2 IMPLEMENTACIÓN DIGITAL DEL CONTROL LINEAL 
  
La implementación digital del control LnL es un paso más en su desarrollo y evolución, 
en este caso aplicado a convertidores reductores multifase. Es evidente que la implementación 
totalmente digital del control para muchas aplicaciones, está justificada. Ella permite 
implementar nuevas estrategias de control mucho más complejas. En el caso particular del 
VRM con control LnL, se propone una integración total del control utilizando como base para 
el diseño tecnologías de bajo coste y alta funcionalidad, como pueden ser las matrices de 
puertas programables por campo eléctrico (FPGA). 
 
 Para comprender mejor en qué consiste la implementación digital del control LnL, se 
analiza el funcionamiento de un convertidor con control lineal digital en modo tensión. En la 
figura 7.1, se muestra el diagrama en bloques básico de un convertidor multifase con control 
digital en modo tensión.  
 
Fig. 7.1 Diagrama de bloques del VRM con control lineal implementado de forma digital. 
La señal de salida del convertidor, Vsal, se convierte en un código digital, Vsal[n], con 































señal de referencia, Vref[n],  obteniéndose como resultado una señal de error, e[n]. Esta señal  
pasa a un regulador lineal discreto en el tiempo, que es el encargado de generar la señal de 
ciclo de trabajo, dLin[n], acorde con la ley de control implementada. Finalmente, el modulador 
digital de ancho de pulso (DPWM), es el encargado de generar las señales de disparo, (F1, F2, 
F3 y F4), en éste caso síncronas, para cada uno de los interruptores de cada una de las fases. 
 
Es importante destacar que los períodos de muestreo tanto del conversor A/D, TADC, como 
del regulador, TC,  son parámetros de diseño y existe una relación muy estrecha entre cada 
uno de ellos. El período de muestreo del regulador TC, se escoge de acuerdo con la función de 
transferencia deseada del regulador, de tal forma que garantice los criterios de estabilidad y 
regulación del convertidor. Por otra parte, y se cumple en la mayoría de las aplicaciones, el 
período de muestreo del conversor A/D, TADC, se selecciona igual al período de muestreo del 
regulador TC, [Fra98], [Pat02], [Sot02], [Gar06], [Mak06], [Ste06], [Fun07], [Lar08].  En los 
VRM el período de actualización del ciclo de trabajo depende del número de fases del 
convertidor. Es habitual que se actualice al inicio de cada fase, aunque existen soluciones que 
actualizan el ciclo de trabajo, más de una vez por cada período de conmutación, [Pet01], 
[Xia99], [Xia01]. 
 
Existen otros parámetros muy importantes a tener en cuenta a la hora de diseñar, como 
pueden ser la selección del número de bits del conversor A/D o la selección de la resolución 
del ciclo de trabajo del DPWM. Ello debe garantizar, tanto los criterios de estabilidad, como 
que la regulación de la tensión de salida del convertidor se encuentre dentro de los límites 
establecidos en las especificaciones.  
 
A continuación, se analizan en detalle cada uno de los bloques que forman el regulador 
digital y se enumeran cada una de las principales características que deben cumplir cada uno 
de éstos componentes.   Además, se establecen los criterios de selección de cada uno de éstos 
parámetros. 
 
7.2.1 CONVERSOR ANALÓGICO DIGITAL (A/D) 
 
Para muestrear la tensión de salida del convertidor se utiliza un conversor A/D. Éste es el 
encargado de cuantificar todo el rango posible de variación de la tensión de salida, es decir 
desde cero voltios hasta la tensión de entrada, Vent. Por ejemplo, si se necesita una resolución 
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de 5mV, en un convertidor con Vent=5V y Vsal=1,5V, se necesita un conversor A/D de 10 bits. 
Esta solución no es la más adecuada para las aplicaciones de baja tensión, ya que requiere de 
una elevada resolución en todo el rango de la tensión de entrada.  
 
Teniendo en cuenta que la tensión de salida en régimen permanente no presenta grandes 
variaciones alrededor de la tensión de referencia, Vref, la tensión de salida puede ser 
cuantificada solamente dentro del rango de regulación. Este tipo de conversor A/D se le 
denomina, conversor A/D de ventana propuesto en [Xia01], [Pet02]. Este concepto se aplica 
en implementaciones con DPWM basados en líneas de retardo, osciladores de anillos, o en 
soluciones híbridas (contador-líneas de retardo), [Pat00], [Wei00], [Pet03],  [Mal04], [Xia04], 
[Sye04], [Wan06], [You06]. 
 
Otro parámetro a tener en cuenta en los conversores A/D, es la sensibilidad al ruido. Los 
convertidores conmutados son un medio ruidoso por naturaleza, con grandes derivadas y 
rizados de corriente. Los ruidos de conmutación pueden producir un efecto aliasing en el 
proceso de cuantificación. Por ejemplo, habitualmente el conversor A/D muestrea a la 
frecuencia de conmutación, por lo tanto el ruido de conmutación puede provocar un offset de 
corriente continua. Con el objetivo de prevenir éste fenómeno y mejorar la resolución en la 
regulación, la señal muestreada (tensión de salida) es promediada en el tiempo.  
 
Para las aplicaciones, donde se exige una respuesta dinámica muy rápida, los reguladores 
que tienen comportamiento no lineal (saturación del ciclo de trabajo), como es el caso del 
control LnL asíncrono, se hace necesario muestrear la tensión de salida a frecuencias muy 
superiores a la frecuencia de conmutación. Es evidente, que un incremento de la frecuencia de 
conmutación y del número de fases con el objetivo de mejorar la dinámica del convertidor, 
hace que la frecuencia equivalente en el condensador de salida, aumente proporcionalmente 
con el número de fases.  
Como consecuencia, las frecuencias de muestreo de los diferentes bloques del regulador 
se incrementan, por lo que son necesario conversores A/D de alta velocidad para poder 
detectar rápidamente las variaciones de la tensión de salida. Topológicamente los más 
utilizados para este tipo de aplicaciones son los tipo flash window (conversores A/D de 
ventana tipo flash). La mayoría de las aplicaciones de baja potencia que utilizan este tipo de 
conversor, requieren de un circuito integrado de uso específico, [Pat00], [Pet01], [Pet03], 
[Mak06],  [Pen07].  




7.2.1.1   PRINCIPALES CARACTERÍSTICAS DE LOS CONVERSORES A/D.  
 
En la figura 7.2, se representa la función de transferencia de un conversor A/D ideal. De 
aquí, se pueden definir las especificaciones estáticas del conversor A/D.  
 
 
Fig. 7.2 Cuantificador ideal. 
 
Los conversores A/D tienen varias fuentes de error que hacen que su función de 
transferencia difiera del caso ideal. Entre ellas, se pueden diferenciar dos grupos de errores: 
los estáticos y los dinámicos. Estos errores son intrínsecos para cualquier proceso de 
conversión analógico-digital. 
 
Los errores estáticos se clasifican en: 
• error de offset; 
• error de ganancia; 
• error de no-linealidad. Éste a su vez, se subdivide en no-linealidad diferencial 
(DNL) e integral (INL); 
 
En la figura 7.3 (a) y (b), se muestra la influencia del error de offset y de la ganancia del 
conversor, respectivamente, sobre el código digital de salida respecto a su forma ideal. 
 
Estos errores pueden ser calibrados mediante hardware, software o la combinación de 
ambos. La calibración consiste en ajustar la ganancia y el offset del conversor A/D con el 
objetivo de obtener la función de transferencia deseada. Estos parámetros dependen además, 
Salida digital
Entrada analógica
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de la temperatura, por lo que para conversores A/D con un número de bits mayor de 16, es 
necesario que sean  recalibrados en función de las condiciones de funcionamiento. Es 
evidente, que el error en la ganancia del conversor influye más en aquellos conversores con 





(a) Offset (b) Ganancia 
Fig. 7.3 Errores estáticos del cuantificador. 
 
Todos estos errores se deben a las imperfecciones físicas de fabricación, y se denominan 
errores de no-linealidad. Ellos hacen que la salida del conversor se desvíe de su función lineal 
(o de otra función). De aquí, que existan dos parámetros muy importantes que definen la 
linealidad del conversor: la no-linealidad integral (INL), y la no-linealidad diferencial (IND).  
 
En la figura 7.4, se muestra la función de transferencia del conversor A/D, teniendo en 
cuenta los errores de no-linealidad. El error de no linealidad diferencial, es la desviación que 
existe entre el valor del código ideal  y el valor del código real. Mientras, que la no linealidad 
integral es la desviación que existe entre el centro del código y su valor ideal, y está 




Error de offset Salida digital
Entrada analógica
Error de ganancia





Fig. 7.4 Errores de no linealidad diferencial e integral. 
 
Debido a la resolución finita del conversor, existe el error de cuantificación. La magnitud 
del error de cuantificación en el instante de muestreo, se encuentra entre 0 y la mitad del valor 
del bit menos significativo (LSB). En general, si la señal es mucho mayor que un LSB, el 
error de cuantificación no está correlacionado con la señal y tiene una distribución uniforme. 
Su valor eficaz es igual a: 
 
1
√12   0,289      (7.1) 
 
Para señales pequeñas, el error de cuantificación se hace dependiente de la señal de 
entrada analógica, provocando distorsiones no deseadas. Existen métodos para reducir parcial 
o completamente éstas distorsiones, como es el sumar a la señal un ruido de amplitud 1. Esto 
se conoce como dither. 
 
Entre las especificaciones dinámicas más importantes de un conversor A/D se pueden 
citar: 
• Relación señal ruido del conversor (SNR); 
• Número efectivo de bits del conversor (ENOB); 
• Error de apertura o jitter. 
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  6,02 ·   1,76          (7.2) 
 
donde: NAD, es el número de bits del conversor. 
 
De la ecuación (7.2), se puede obtener el número efectivo de bits del conversor: 
 
    1,766,02           (7.3) 
 
El error de apertura del reloj del sistema, aparece cuando la señal de digitalización 
temporal (reloj) no es constante en el tiempo. Esto genera un máximo de incertidumbre en el 
muestreo de la señal analógica, según se muestra en la figura 7.5. 
 
 
Fig. 7.5 Error dinámico producido por jitter en la señal de muestreo. 
 
Si la señal analógica varía entre A y –A, ver figura 7.5, entonces el valor del bit menos 
significativo del conversor dependerá del número de bits que tenga el conversor, es decir: 
  22       (7.4) 
 
Entonces, debe cumplirse que la máxima incertidumbre de la tensión analógica que se 
puede tener, es para variaciones de la tensión ∆V, menores que la equivalente al bit menos 
significativo, es decir: 
 
∆" # 1      (7.5) 
 




Para el caso particular de una señal sinusoidal, el tiempo máximo de incertidumbre queda 
definido como: 
∆$ # 2% & '()*      (7.6) 
 
Esto quiere decir, que para satisfacer una determinada precisión en la medición de la señal 
analógica, es necesario que el jitter del reloj de la señal de muestreo del conversor, no debe 
ser mayor que ∆t, ecuación (7.6). 
 
Es evidente, que para aplicaciones de electrónica de potencia, las exigencias sobre muchos 
de los parámetros, tanto estáticos como dinámicos, son menos restrictivas. Esto se debe, a que 
no se requiere de una reproducción fiel de la señal analógica muestreada, como suele ocurrir 
en otras aplicaciones, como las relacionadas con la transmisión y procesamiento de imágenes, 
voz, etc. Esto es un factor muy importante a tener en cuenta a la hora de diseñar 
fundamentalmente sistemas empotrados, ya que puede representar una disminución de los 
costes de fabricación del conversor A/D. 
7.2.2 REGULADOR LINEAL. PRINCIPALES CARACTERÍSTICAS 
 
 En este epígrafe se hace referencia a las principales características de los reguladores 
lineales, en particular de los reguladores lineales discretos. La estructura más habitual 
utilizada como ley de control en los sistemas realimentados, es la proporcional integral 
derivativa (PID), o una combinación de ella. La forma discreta de representación de ésta ley, 
es la siguiente: 
 
+,  1  -./,  -01/,  /,  12  -3+3,  (7.7) 
 
donde: kp, kd y ki, son los coeficientes que determinan la ganancia proporcional, derivativa 
e integral, respectivamente. 
 D[n], es el valor del ciclo de trabajo en el tiempo discreto n; 
 e[n], es el valor digitalizado del error; 
 Di[n], es el estado del integrador; 
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Los coeficientes de cada una de las ganancias (kp, kd y ki), en la práctica pueden ser 
redondeados a potencias de 2. Esto hace, que su implementación sea sencilla mediante 
desplazamientos binarios.  
 
Esta ley de control puede ser implementada mediante ecuaciones en diferencias, look-up 
tables, o directamente calculados con ayuda de microprocesadores con altas prestaciones. Es 
habitual que el ciclo de trabajo se actualice una vez por período de conmutación. Sin 
embargo, si se requiere de una respuesta dinámica más rápida, se puede actualizar más de una 
vez por período de conmutación, [Pet01], [Xia99], [Xia01]. Para el caso, de los VRM 
multifase con entrelazado, el ciclo de trabajo se actualiza un número de veces por período de 
conmutación igual al número de fases. 
 
Aunque en ésta tesis doctoral, el diseño del regulador no es objetivo directo de la misma, a 
continuación se resume su principio de funcionamiento y sus principales características. 
Además, se definen las particularidades (ventajas y desventajas), que presenta su diseño para 
su implementación con hardware específico, en éste caso particular con FPGA. 
 
7.2.2.1 FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA EN EL DOMINIO DISCRETO 
La función de transferencia del regulador puede ser calculada en el dominio continuo 
H(s), y después ser discretizada con ayuda de la transformación bilineal (no es la opción más 
óptima), o puede ser calculada directamente en el dominio discreto H(z), [Ca03a], [Ca03b], 
[Gar06], [Mak06], [Zha06], [Zu06a], [Zu06b], [Yo08a].   
 
La principal diferencia entre los sistemas discretos y continuos, es que los sistemas 
discretos tienen definidas sus entradas y salidas por series (conjunto de muestras), en lugar de 
funciones continuas.  
 
Para el análisis de los sistemas continuos, se utilizan la transformada discreta de Fourier y 
de Laplace. Sin embargo, para los sistemas discretos se utiliza la transformada z, y se define 
según la siguiente expresión: 
 










En la figura 7.6, se representa la función de transferencia del regulador de forma discreta. 
 
 
Fig. 7.6 Representación de la función de transferencia discreta. 
 
Una vez determinada la transformada z de la salida, la serie que ésta representa, se puede 
obtener calculando la transformada inversa. Para ello, existen tres métodos fundamentales: el 
método de los residuos, el de descomposición en fracciones simples y el de división larga. 
Dado que la mayoría de las transformadas z son funciones racionales, se puede realizar la 
división del numerador entre el denominador para llegar a una representación equivalente en 
un único polinomio, según la siguiente expresión: 
 
4152  152+152  =>  =? · 5%?  =@ · 5%@  A  =B · 5%B  (7.9) 
 
Teniendo en cuenta la expresión de la transformada z, ecuación (7.8), la función de 
transferencia se puede representar como: 
 
C152  D1524152 
>  ? · 5%?  @ · 5%@  A  B · 5%*=>  =? · 5%?  =@ · 5%@  A  =B · 5%*  (7.10) 
 
La función de transferencia obtenida, se presenta como la relación entre dos polinomios, 
con sus respectivos coeficientes, ak y bk.  
 
7.2.2.2 REPRESENTACIÓN MEDIANTE ECUACIONES EN DIFERENCIA 
Si se analiza la expresión de la función de transferencia obtenida en (7.10), la misma se 
puede representar mediante la siguiente igualdad: 
G(z)
X(z) Y(z)
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1=>  =? · 5%?  =@ · 5%@  A  =B · 5%*2 · D152  
 
 1>  ? · 5%?  @ · 5%@  A  B · 5%*2 · 4152 
 (7.11) 
 
La implementación física de la función de transferencia, se realiza convirtiéndola a su 
ecuación en diferencias. Esta conversión es directa y se basa en que z-1 equivale a un retardo 
de un período de muestreo, entonces la relación entre los elementos de la serie de salida {yn} 
y de entrada {xn}, se pueden representar en función del número de muestras n, donde se 
cumple que: 
 
=> · EB  =? · EB%?  A  =* · EB%*  > · 7B  ? · 7B%?  A  * · 7B%*  (7.12) 
 
La expresión obtenida, ecuación (7.12), se denomina ecuación en diferencias. Esta 
ecuación es de fácil implementación en los sistemas digitales. Por lo que se puede 
implementar cualquier función de transferencia de forma simple.  
 
En la práctica, es habitual que se divida el numerador y el denominador entre a0. 
Entonces, de la ecuación (7.12), se puede obtener el valor actual de la señal de salida: 
 
EB  >=> · 7B 
?=> · 7B%?  A 
*=> · 7B%* 
=?=> · EB%?  A 
=*=> · EB%*  (7.13) 
   
Para el caso particular en que a0=1, entonces la expresión (7.13) se puede expresar de 
forma general como: 
 
EB  6 * · 7B%*

*<>






En la ecuación 7.14, se pueden diferenciar dos tipos de términos: los que dependen de la 
señal de entrada, x, (señal de error) y los que dependen de la señal de salida, y, (señal de ciclo 
de trabajo), y su representación directa se muestra en la figura 7.7. El cálculo del regulador 
consiste en determinar el valor de cada uno de los coeficientes, ak y bk. 
 





Fig. 7.7 Representación directa de la ecuación en diferencias. 
 
El algoritmo obtenido puede ser implementado de varias formas, utilizando 
microprocesadores (DSP) y FPGA. Para el primer caso, las instrucciones de programa se 
ejecutan de forma secuencial. El tiempo que tarda el microprocesador en resolver el 
algoritmo, depende del número de términos de la función de transferencia. El código del 
software es simple, por lo que no constituye una limitación por complejo que sea el algoritmo, 
pero sí lo es el tiempo de ejecución.  
 
Esta desventaja se minimiza cuando se propone utilizar dispositivos de hardware 
específico como las FPGA. Por ser éstos dispositivos concurrentes, toda su lógica se ejecuta 
simultáneamente. Esto permite incrementar notablemente la velocidad de ejecución del 
algoritmo. En cambio, los recursos necesarios se incrementan proporcionalmente al número 
de términos de la función de transferencia, [Ca03b].  
 
Teniendo en cuenta, estas consideraciones, el proceso de diseño del regulador consiste en 
obtener la función de transferencia del regulador optimizada por cualquiera de los métodos 
existentes, (por ejemplo el método directo o método Truxal y el método basado en el lugar de 
las raíces), y ajustar sus coeficientes a potencias de 2.  
 
Una de las principales desventajas de este tipo de implementación con hardware 
específico, es que ajustar los coeficientes de la ecuación, conlleva cometer errores de 
redondeo.  Existen diferentes propuestas que minimizan éste tipo error, como el escalado de 
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7.2.3  MODULADOR DPWM. PRINCIPALES CARACTERÍSTICAS 
 
Las aplicaciones de baja potencia con elevados requerimientos de regulación y de 
respuesta dinámica, demandan un incremento de la frecuencia de conmutación y una mayor 
densidad de potencia. Esto quiere decir, que la tendencia es tratar de integrar el mayor número 
de componentes del convertidor. Con ello, han aparecido las fuentes de alimentación dentro 
de un mismo encapsulado (Power Supply in Package, PSiP) y las empotradas en un mismo 
chip (Power Supply on Chip, PSoC), [Bri08]. Éstos requieren de soluciones que permitan 
incrementar la densidad de potencia, minimizando, tanto su consumo de potencia, como el 
área del chip.  
 
La estructura de modulador DPWM más utilizada es la basada en contador-comparador 
binario. Estos se caracterizan por utilizar un área pequeña de chip, pero requieren de un 
elevado consumo de potencia debido a la frecuencia de funcionamiento.  
 
Para otras aplicaciones específicas, como son las PSiP y las PSoC, es frecuente la 
utilización de líneas de retardo o osciladores de anillos. Éstos consumen menos potencia ya 
que funcionan a la frecuencia de conmutación, para el caso de los VRM, a la frecuencia de 
conmutación equivalente, pero sin embargo requieren de un área mayor de chip.  
Como conclusión, existe un compromiso entre el área de chip y la potencia consumida. 
Así, surgen los sistemas híbridos que combinan lo mejor de cada una de las 
implementaciones: el menor consumo de potencia de los PSiP y las PSoC, [Bri08], y el menor 
área de chip del contador-comparador, [Pat00], [Pet01], [Pet03], [Mak04], [Mal04], [Mak06], 
[You06]. Existen otros métodos más complejos que pueden ser aplicados a los anteriores y 
que se utilizan para incrementar la resolución del ciclo de trabajo, como es el dither, [Pet01], 
[Pet03], [Mak06]. Éste consiste, en generar un pulso de alta frecuencia o aleatorio, el cual 
posteriormente es filtrado respecto de n periodos, y genera un nivel de tensión de corriente 
continua promedio, equivalente a un incremento de la resolución efectiva del DPWM.  
 








7.3 IMPLEMENTACIÓN DEL CONTROL LNL 
 
En la figura 7.8, se muestra el diagrama en bloques básico de un convertidor multifase con 
control LnL digital.  
 
Si se compara con el diagrama de bloques de la figura 7.1, se puede concluir que son 
bastante similares. La diferencia radica en el tipo de regulador implementado y en las 
especificaciones que deben cumplir cada uno de los bloques para garantizar el funcionamiento 
óptimo del control con ambas estrategias de control.   
 
Al igual que en el caso mostrado en la figura 7.1, con ayuda del conversor A/D la señal de 
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Esta señal se codifica y se compara con la señal de referencia, Vref[n],  obteniéndose como 
resultado una señal de error, e[n].  
 
Esta señal  pasa a un regulador lineal no lineal asíncrono discreto en el tiempo, que es el 
encargado de generar la señal de ciclo de trabajo, dLnL[n], acorde con la ley de control 
implementada. Finalmente, el modulador digital de ancho de pulso (DPWM), es el encargado 
de generar las señales de disparo, en este caso síncronas, para cada uno de los interruptores de 
cada una de las fases. 
 
En el epígrafe anterior, se han analizado cada uno de los bloques que forman parte del 
regulador lineal. La diferencia más importante entre ambas implementaciones radica en el tipo 
de regulador implementado. El regulador LnL asíncrono, figura 7.8, garantiza el 
funcionamiento lineal del control durante el régimen permanente. Mientras que su parte 
asíncrona (no lineal), garantiza el funcionamiento no lineal del control durante los 
transitorios. 
 
En la figura 7.9, se muestra el diagrama de bloques del regulador LnL asíncrono. El 
mismo consta de dos bloques: un regulador lineal y un multiplexor de modo de control 
(MMC). El regulador lineal se diseña siguiendo los criterios, tanto la estabilidad, como de 
regulación de la tensión de salida en régimen permanente. Por otra parte, el MMC es el 
encargado de seleccionar el ciclo de trabajo adecuado, ya sea durante el funcionamiento lineal 
o no lineal del control, de tal manera que garantice la mejor respuesta dinámica. 
 
 
Fig. 7.9 Diagrama de bloques regulador LnL asíncrono. 
 
En la figura 7.10, se muestran las gráficas de las funciones de transferencia del regulador 

















funcionamiento del regulador LnL y la relación que existe entre los diferentes parámetros del 
convertidor funcionando con control lineal o LnL. 
 
 
Fig. 7.10 Principio de funcionamiento del regulador LnL asíncrono. 
 
El control LnL  basa su funcionamiento en definir una banda de umbrales centrada 
alrededor del valor nominal de la tensión de salida (tensión de referencia). En la figura 7.10, 
se muestran las gráficas de las funciones de transferencia del regulador lineal (con línea de 
punto) y el regulador LnL asíncrono (línea continua). Como en la implementación analógica, 
la clave del control está en definir dos tensiones, una por encima y otra por debajo de la 
tensión de referencia (Vumb max y Vumb min) respectivamente.  
Estas tensiones a su vez definen la banda de error, ∆e[n]. Si el valor absoluto del error, 
│e│, se encuentra dentro de la banda de umbral, │e│< ∆Vumb, la señal de error digital se 
encuentra dentro de la banda de error, e[n] < ½∆e[n]. En este caso, el multiplexor de modo de 
control (MMC) selecciona el ciclo de trabajo impuesto por el control lineal, dLnL[n]= dLin[n] 
(modo de funcionamiento lineal). Si │e│> ∆Vumb, la señal de error digital se encuentra fuera 
de la banda de error, e[n] > ½∆e[n]. En este caso, el MMC satura el ciclo de trabajo (modo de 
funcionamiento no lineal) a su máximo valor, dLnL[n]=1 en caso de que error sea negativo. 
Para el caso contrario, cuando el error es positivo, el MMC satura el ciclo de trabajo a su 
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Una particularidad del regulador asíncrono, es que sólo necesita para su funcionamiento 
una ventana de conversión alrededor de la tensión de referencia. Esta banda está definida por 
la banda de error, ∆e[n], y depende de las tensiones de umbral, Vumb max y Vumb min. 
 
A continuación, se analiza la influencia de la tensión de umbral sobre la resolución del 
conversor A/D, para el caso del convertidor con control LnL en comparación con el control 
lineal. 
 
Para un regulador lineal clásico, la resolución del conversor A/D expresado en tensión, Vq 
A/D, está dada por el bit menos significativo, LSB y se selecciona menor que la cuarta parte de 
la tensión que define los límites dados en las especificaciones, ∆Vsal max, es decir: 
 
"H  I ∆"JK) FKL4   (7.15) 
 
Esta relación evita los ciclos límites del control, [Ca03a], [Ca03b], [Pet03], [Sot04], 
[Gar06], [Mak06]. Analizando la figura 7.10, se puede ver que la banda de umbral está 
definida dentro de la banda de tolerancia permitida por las especificaciones, ∆Vumb < ∆Vsal max. 
Esto quiere decir, que el máximo valor de Vq A/D, del regulador propuesto está determinado, 
no por el valor de la variación de la banda de tolerancia, ∆Vsal max, sino por el valor  de la 
variación de la banda de umbral, ∆Vumb, es decir: 
 
"H N I ∆"OFP4   (7.16) 
 
Esto significa, que el regulador debe ser capaz de detectar rápidamente, si la tensión de 
salida sobrepasa los límites prefijados por las tensiones de umbral, con el objetivo de alcanzar 
una dinámica más rápida. 
 
Una vez obtenido el valor de la resolución mínima necesaria, V’q AD, y teniendo en cuenta 
el comportamiento no lineal del regulador, para valores del error que se encuentran dentro de 
la banda, -½∆e[n] > e[n] > ½∆e[n],  se puede limitar el número de bits del conversor A/D de 
manera significativa.  




Por ejemplo, según la ecuación (7.17), el número mínimo de bits necesario, para un 
conversor A/D tipo ventana, se define como: 
 
Q RBR  S,$ TUVW@ X∆"OFP"H N YZ  (7.17) 
 
En el caso  de un conversor A/D sin ventana la expresión del número de bits queda 
definida como: 
 RBR  S,$ TUVW@ X∆"[B\"H N YZ  (7.18) 
Se demuestra que el menor número de bits necesarios para manejar el umbral es NAD=2. 
Esto significa, que con sólo un conversor A/D de ventana de dos bits se garantiza el 
funcionamiento del control LnL. Para el caso, del control LnL sin ventana, se necesita un 
mayor número de bits, determinado por las tensión de entrada, ver ecuación (7.18). Una vez 





Fig. 7.11 Modos de funcionamiento  del regulador LnL asíncrono: lineal (dLin[n]) y no lineal 
(dnL[n]). 
 
Si el error se encuentra dentro de la banda de error,  -½∆e[n]< e[n] < ½∆e[n], el control 
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regulador lineal, dLnL[n]=dLin[n] cuyo valor depende de su función de transferencia GLin(z). El 
regulador lineal es un regulador diseñado en el dominio Z de tiempo discreto, [Alo03], 
[Gar06], [Mak06], [Zha06], [Yo08a], cuya ley de control responde a los criterios de 
estabilidad y regulación establecidos. 
 
Si el error se encuentra fuera de la banda de error,  -½∆e[n] > e[n] > ½∆e[n], el control 
LnL funciona en modo no lineal. Esto quiere decir, que el ciclo de trabajo estará impuesto por 
el bloque A, de tal forma que dLnL[n]=dnL[n]. La función de transferencia del bloque A es no 
lineal, en este caso se ha implementado una función simple, que satura a ‘0’ o a ‘1’ el ciclo de 
trabajo una vez que la señal de error sobresalga de los límites superior e inferior, definidos por 
la banda de error. 
 
Este bloque es muy importante ya que interviene directamente en la dinámica del 
convertidor durante los transitorios, por lo que sólo se hará referencia al funcionamiento 
descrito anteriormente. Hay que destacar que este bloque permite, implementar cualquier otra 
ley de control no lineal más compleja como, por ejemplo, la propuesta de optimización del 
control LnL basado en el tiempo mínimo, sin necesidad de modificar el control lineal (ver 
capítulo 8). 
 
En la figura 7.12, se muestra el algoritmo de funcionamiento simplificado del bloque no 
lineal A, del control LnL asíncrono. El algoritmo tiene como señales de entrada el periodo de 
reloj del sistema, Clk, que es el encargado de sincronizar todas las señales, el periodo de 
muestreo del conversor A/D, TAD, y el código equivalente a la señal de error, e[n].  
 
El funcionamiento consiste en que en cada ciclo muestreo del conversor A/D se verifica si 
la señal de error se encuentra fuera de la banda de error, es decir, -½∆e[n] > e[n] > ½∆e[n]. 
En dependencia de ello, el algoritmo satura a ‘0’ o a ‘1’ el ciclo de trabajo del convertidor. 
Los puntos marcados en el algoritmo con las letras A y B, son puntos a los que se harán 
referencia en el capítulo 8. 
 
 El algoritmo implementado es simple y no requiere de un hardware complejo. Aunque la 
función de control no lineal representada es simple, como se ha comentado antes, la 
implementación digital del control y en particular del bloque no lineal, permite ejecutar 
funciones no lineales más complejas.  






Fig. 7.12 Algoritmo de funcionamiento del bloque no lineal A del regulador LnL asíncrono. 
 
En función de la complejidad de la ley de control no lineal, el algoritmo de control 
consumirá mayor o menor cantidad de recursos de hardware. Un algoritmo no lineal más 
complejo que optimiza la respuesta dinámica del convertidor, para unos parámetros dados, se 
propone en el capítulo 8. 
 
Una vez que se ha obtenido el valor del ciclo de trabajo, teniendo en cuenta el modo de 
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señales de control con el desfase adecuado, para cada una de las fases (F1, F2, F3 y F4) que 
forman la etapa de potencia. 
 
El DPWM genera las señales de disparo de cada una de las fases durante el modo de 
funcionamiento lineal. El principio de generación se basa en una estructura básica de 
contadores binarios, figura 7.13.  
 
El registro del ciclo de trabajo almacena el dato correspondiente al ciclo de trabajo actual, 
actualizándose al menos, una vez al inicio de cada fase. Esto se realiza con un período igual a: 
'0O.  'J]^   (7.19) 
El comparador no solo es necesario para convertir el código del ciclo de trabajo de la fase 
correspondiente,  dN Lin[n], en una señal pulsante de frecuencia constante y ciclo de trabajo 
variable, sino que también recibe la referencia del desfase entre cada una de las fases, 
indicando así el instante de tiempo en que comienza el periodo de conmutación de cada fase.  
 
 




















































La referencia de fase, indica el inicio de cada una de las fases, de  tal forma que garantice 
un desfase uniforme entre cada una de las fases. Una diferencia mínima en el desfase, puede 
provocar un desbalance considerable entre las corrientes que circulan por cada una de las 
fases del convertidor [Gar06]. 
 
El multiplexor de selección de fase, (MSF), obtiene la información sobre el desfase a 
partir del código correspondiente a la dirección (address) obtenida de los bits más 
significativos (MSB) del contador.  Mientras, que los bits menos significativos (LSB) del 
contador, son comparados con el valor del ciclo de trabajo, con el objetivo de generar el 
ancho de pulso requerido de la señal de disparo de cada una de las fases. 
 
Durante el modo de operación no lineal,  (-½∆e[n] > e[n] > ½∆e[n]), en dependencia del 
valor de la señal de error, e[n],  el MMC selecciona el valor del ciclo de trabajo, dLnL[n]= 
dnL[n], ver figura 7.13. 
 
Un parámetro muy importante es la resolución del ciclo de trabajo del DPWM, Vq DPWM. 
En los reguladores digitales no lineales, la resolución del ciclo de trabajo se selecciona de 
acuerdo a las condiciones de ciclo límite, [Pet01], como se analizó en el epígrafe anterior y 
está determinada por la siguiente expresión: 
"H _`G a "H 
N
2B   (7.20) 
Para n=1, se obtiene que: 
"H _`G a "H 
N
2   (7.21) 
De aquí, que el número de bits del DPWM, NDPWM LnL, para un conversor AD tipo 
ventana, se aproxima al valor entero superior y múltiplo de 2n, según lo describe la siguiente 
expresión: 
_`G RBR  Q  1  S,$ TUVW@ X"OFP"H N Y  1Z  (7.22) 
Si se comparan las ecuaciones (7.18) y (7.22), se  puede concluir que implementar un 
regulador LnL asíncrono, trae consigo un incremento de las exigencias, tanto para el 
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conversor A/D, como para el modulador DPWM, respecto a las requeridas por el regulador 
lineal. 
   
7.3.1 INFLUENCIA DE LOS DIFERENTES PERÍODOS DE ACTUALIZACIÓN DEL SISTEMA 
EN LA DINÁMICA DEL CONVERTIDOR.  
 
La dinámica de un convertidor con cualquier tipo de regulador, ya sea lineal o LnL, para 
una planta dada, está determinada  por los períodos en que las señales del sistema son 
actualizadas. Es evidente que para el caso de un regulador lineal, tanto el período de muestreo 
del conversor A/D, TADC, el período de muestreo del regulador, TC, y el período de 
actualización del ciclo de trabajo, Tdup, se seleccionan en función de la dinámica.  
 
Para un VRM multifase, el período de actualización del ciclo de trabajo se define como: 
  
'0O.  'J]^   (7.23) 
Es evidente, que el regulador lineal debe generar un nuevo código, dLin[n], al menos con 
un período de actualización, TC = Tdup. En la figura 7.14, se muestra de manera cuantitativa la 
diferencia que existe entre el período de conmutación, Tsw, y el período de actualización del 
ciclo de trabajo, Tdup, para un VRM de 4 fases entrelazadas. 
 
 
Fig. 7.14 Período de conmutación y el período de actualización del ciclo de trabajo. 
 
Como se ha definido anteriormente, en el principio de funcionamiento del regulador 
asíncrono, la respuesta del convertidor durante los transitorios está determinada por el modo 
t
ton1 ton2 ton3 ton4
Tdup=0.25Tsw
Tsw
Tdup= 0,2 · Tsw




de operación no lineal del regulador. El modo asíncrono de funcionamiento, relaciona los 
períodos de actualización del ciclo de trabajo, Tdup, y el período de actualización del MMC, 
TMMC, ver figura 7.15.  
 
 
Fig. 7.15 Funcionamiento asíncrono del regulador LnL en función de Tdup. 
 
Hay que destacar que los sistemas digitales por su naturaleza son síncronos respecto al 
período de reloj del sistema. 
 
Para conocer cómo influye este parámetro (TMMC), sobre la respuesta del convertidor, en 
la figura 7.15, se analiza a modo de ejemplo, la respuesta del convertidor ante un mismo 
escalón de carga positivo, para diferentes períodos de muestreo del MMC. El tiempo que el 
convertidor tarda en saturar el ciclo de trabajo, una vez que la tensión de salida se ha hecho 
menor que la tensión de umbral mínima, Vumb min, se ha definido como tiempo de retardo 
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Del análisis de la figura 7.15, se puede concluir que una disminución del período de 
muestreo del MMC, TMMC, permite detectar más rápidamente una variación de la tensión de 
salida. Esto se debe, a que el tiempo que tarda el regulador en responder es menor, tr2 < tr1, 
por lo que es capaz de saturar más rápidamente el ciclo de trabajo. Como resultado, la 
respuesta del convertidor es más rápida. 
 
Antes de resumir los principales parámetros de diseño de cada uno de los reguladores, es 
necesario indicar la relación que existe entre cada uno de los periodos del sistema: 
• el periodo de reloj TClk, es el más pequeño y permite sincronizar todas las señales 
del sistema. A partir de él se generan el resto de los periodos; 
• el periodo de conmutación Tsw, define el periodo de conmutación de cada una de 
las fases del VRM; 
• el periodo de muestreo del conversor A/D TAD, en el regulador lineal, se seleccio-
na igual al periodo de conmutación entre el número de fase del VRM. Para el caso 
del regulador LnL, se selecciona lo más pequeño posible ya que de su velocidad 
de muestreo y conversión depende la rapidez en la respuesta del bloque no lineal; 
• el periodo de actualización del regulador TC, es el periodo en que se actualiza el 
regulador lineal. Tanto en el control lineal como en el control LnL se selecciona 
igual (o menor) al periodo de conmutación entre el número de fase del VRM, y 
afecta a la función de transferencia del regulador; 
• el periodo de muestreo del multiplexor de modo de control TMMC, es el periodo de 
muestreo del multiplexor de modo de control. Está presente solo en el regulador 
LnL. Se selecciona igual al periodo de muestreo del conversor A/D ya que de ello 
dependerá la dinámica del convertidor durante el modo no lineal de 
funcionamiento del convertidor; 
• el periodo de actualización del ciclo de trabajo Tdup, es el periodo en que se 
actualiza el ciclo de trabajo de cada una de las fases. Tanto en el control lineal 
como en el control LnL se selecciona igual (o menor) al periodo de conmutación 
entre el número de fase del VRM; 




En la tabla 7.1, se resumen los principales parámetros de diseño y las condiciones que 
deben cumplir para garantizar el funcionamiento del convertidor con ambos reguladores: 
lineal y LnL asíncrono.  
 
TABLA 7.1 
RESUMEN COMPARATIVO DE LOS PRINCIPALES PARÁMETROS DE DISEÑO 
Parám. 
Tipo de Regulador 
Descripción 
Lineal Asíncrono LnL 
Vq AD 
∆"JK) FKL4  
∆"OFP4  
Resolución en tensión del 
conversor A/D 
NAD 
S,$ TUVW@ "[B\"H Z  S,$ TUVW@
"[B\"H N Z  Número de bits del conversor 
A/D (normal) S,$ bUVW@ 4"[B\∆"JK) FKLc S,$ bUVW@
4"[B\∆"OFPc 
NADV 
S,$ TUVW@ ∆"JK) FKL"H  Z  S,$ TUVW@
∆"OFP"H N Z  Número de bits del conversor 
A/D tipo ventana S,$ bUVW@ 4∆"JK) FKL∆"JK) FKL c UVW@
4∆"OFP∆"OFP  2 
TAD TAD = TC 
TAD < TC 
TAD = TMMC 
Período de muestreo del 
conversor A/D 
Vq DPWM 
∆"JK) FKL8  
∆"OFP8  
Resolución en tensión del 
modulador DPWM 
NDPWM NADL+1 NADLnL+1 
Número de bits del 
Modulador DPWM 
NDPWMV NADL+1 NADLnL+1 
Número de bits del 
Modulador DPWM (con 
conversor A/D tipo ventana) 
TMMC NA TMMC = TAD  
Período de muestreo del 
MMC 
 
Se han definido dos números de bits diferentes: NAD y NADV. El primero está relacionado 
con las aplicaciones que utilizan conversores A/D convencionales, que cubren todo el rango 
de la tensión de entrada. Mientras que NADV está relacionado con aquellas aplicaciones, que 
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utilizan conversores A/D tipo ventana y que utilizan como rango de conversión, la ventana 
definida por la variación máxima de la tensión de salida. Es evidente, que la segunda opción 
optimiza el uso del conversor A/D, garantizando con un menor número de bits el correcto 
funcionamiento del convertidor. 
Como se puede ver, el número mínimo de bits del conversor A/D, para ambos reguladores 
es el mismo (2 bits), la diferencia radica en la resolución y el período de muestreo. Los 
conversores A/D para aplicaciones con control LnL requieren de una resolución y un período 
de muestreo, mucho más exigente. Esto se debe a que la resolución depende la banda de 
umbral, (∆Vumb), y no de la banda definida por la variación máxima de la tensión de salida, 
(∆Vsal max).  
Por otra parte, el período de muestreo del conversor A/D, TAD, está definido por el período 
de muestreo del MMC, TMMC, y no por el período de muestreo del regulador, TC, donde se 
cumple que TMMC < TC. Este tipo de conversor es muy utilizado en los sistemas empotrados 
de uso específico. 
A continuación, se valida el funcionamiento del control LnL implementado digitalmente. 
Además se analiza la influencia de cada uno de los parámetros antes descritos, sobre la 
dinámica del convertidor.  
 
7.3.2 RESULTADOS  EXPERIMENTALES 
 
El análisis experimental se ha realizado sobre el VRM de referencia, cuyas características 
se definen en la tabla 6.6. El prototipo utilizado para las mediciones experimentales se 
muestra en el anexo I. Al prototipo se le han realizado un grupo de experimentos relacionados 
con el regulador LnL asíncrono, implementado digitalmente.  
 
En las figuras 7.16, 7.17, 7.18, 7.19 y 7.20, se muestran con líneas discontinuas horizon-
tales los niveles de tolerancia fijados en las especificaciones. En este caso particular, la 
máxima variación permisible de la tensión de salida debe ser de ±30mV, que corresponde con 
el 2% del valor nominal de la tensión de salida (1,5V). Todos los experimentos están 
realizados ante escalones de carga de 50A con una derivada de la corriente de 40A/µs. Para 
todos los casos, la forma de onda representada en la parte superior de la gráfica, corresponde 




con la señal de control del escalón de la corriente de carga, y en la parte inferior, el valor de la 
tensión de salida del VRM. 
 
Se ha analizado la influencia del ancho de banda del regulador lineal, del período de 
muestreo del conversor A/D y del período de actualización del ciclo de trabajo sobre la 
respuesta dinámica del convertidor. Gracias, a la capacidad de reconfiguración que ofrece la 
plataforma de diseño basada en FPGA, los parámetros del convertidor se pueden reconfigurar 




(a) Estrategia de control LnL (b) Estrategia de control Lineal 
Fig. 7.16 Respuesta transitoria del VRM de 4 fases ante escalones de carga de 50A y derivada de 
40A/µs y con ancho de banda del regulador lineal igual a 20kHz. 
 
El objetivo que se persigue en éste epígrafe, es hacer una comparativa entre dos 
reguladores: uno lineal y otro LnL, considerando dos valores de ancho de banda (∆B) del 
regulador: 20kHz, figura 7.16, y 40Hz, figura 7.17. La función de transferencia del regulador 
lineal, GLin(z), se ha calculado seleccionando el período de muestreo del regulador adecuado 
para cada ancho de banda: TC=Tsw/Nf, para ∆B=20kHz, y TC=Tsw, para ∆B=40Hz. Los 
bloques de conversión de la tensión de salida, (conversor A/D), y el modulador DPWM, son 
los mismos para ambos casos. El conversor A/D utilizado  funciona a frecuencia de muestreo 
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Como se puede observar en la figura 7.16 (a), y en la figura 7.17, ambos VRM con control 
LnL digital cumple con las especificaciones dinámicas, incluso con un ancho de banda del 
regulador lineal muy pequeño (40Hz).  
 
 
Fig. 7.17 Respuesta transitoria de un VRM de 4 fases con control LnL digital, ante escalones de 
carga de 50A y derivada de 40A/µs. Ancho de banda del regulador lineal 40Hz. 
 
De aquí, se puede concluir que el regulador LnL es robusto desde el punto de vista del 
ancho de banda del regulador lineal. Además, se puede observar en la figura 7.16 (b), que el 
mismo VRM con control lineal digital y ancho de banda igual a 20kHz, tampoco cumple con 
las especificaciones. Esto significa que el regulador LnL propuesto es capaz de garantizar la 
estabilidad del sistema, cumpliendo además con las especificaciones dinámicas y permite 
desacoplar la respuesta dinámica del ancho de banda del regulador lineal. 
 
7.3.2.1 PERÍODO DE MUESTREO DEL CONVERSOR A/D.  
Otro análisis realizado es el relacionado con el período de muestreo del conversor A/D. Se 
valida mediante resultados experimentales la influencia del período de muestreo sobre la 
respuesta dinámica del convertidor. Hay que recordar que el período de muestreo del 
conversor A/D, (TAD), está determinado por el período de muestreo mínimo del regulador, en 
este caso el período de muestreo del MMC (TMMC). Esto quiere decir, que TAD= TMMC. 
 
En la figura 7.18, se muestra la respuesta transitoria de la tensión de salida ante un escalón 









considerado dos tipos diferentes de período de muestreo del conversor A/D y manteniendo 
constante el ancho de banda del regulador lineal.  
La figura 7.18 (a), muestra la variación de la tensión de salida para un período de 
muestreo del conversor A/D, igual al período de muestreo del regulador lineal, es decir, TAD= 
TC=0,83µs (1,2MHz). En la figura 7.18 (b), se muestra la variación de la tensión de salida 
para un período de muestreo del conversor A/D, dos veces menor que el período de muestreo 




(a) Para TAD=0,83 µs (fAD=1,2 MHz). (b) Para TAD=0,41 µs (fAD=2,4 MHz). 
Fig. 7.18 Respuesta transitoria de un VRM de 4 fases con control LnL digital, ante escalones de carga 
de 50A y derivada de 40A/µs, para diferentes períodos de muestreo del conversor A/D. 
 
 Del análisis de los resultados obtenidos se puede concluir, que si se disminuye el período 
de muestreo del conversor A/D, se mejora la respuesta transitoria del convertidor, gracias al 
funcionamiento asíncrono del regulador. A continuación, se analiza la influencia del período 
de actualización del ciclo de trabajo, Tdup, en la respuesta dinámica. 
 
7.3.2.2 PERÍODO DE ACTUALIZACIÓN DEL CICLO DE TRABAJO.  
En las figura 7.19 y 7.20, se muestra la respuesta transitoria de la tensión de salida ante un 
escalón de carga positivo (gráfica de la izquierda) y otro negativo (gráfica de la derecha), para 
un VRM de 4 fases con regulador lineal y LnL respectivamente. 
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Para el análisis, se han considerado dos valores diferentes de período de actualización del 
ciclo de trabajo: uno cuando el período de actualización del ciclo de trabajo es igual al 
período de conmutación y otro igual a cuatro veces el período de conmutación. Hay que 
destacar, que el ancho de banda del regulador lineal para ambos casos es el mismo. 
Como se puede observar, en la figura 7.19, el tiempo de recuperación del control se 
reduce considerablemente cuando el período de actualización del ciclo de trabajo disminuye.   
 
(a) Para Tdup=Tsw=3,33µs (fdup=300kHz). 
 
(b) Para Tdup=0,83µs (fdup=1,2MHz). 
Fig. 7.19 Respuesta transitoria de un VRM de 4 fases con control lineal digital ante escalones de 













De aquí, se puede concluir que una disminución del período de actualización del ciclo de 
trabajo para un convertidor con control lineal conlleva a una mejora de la respuesta dinámica 
del convertidor. Esto se debe, a que el período de actualización del ciclo de trabajo influye 
sobre la función de transferencia el regulador. 
 
 
(a) Para Tdup=Tsw=3,33µs (fdup=300kHz). 
 
(b) Para Tdup=0,83µs (fdup=1,2MHz). 
Fig. 7.20 Respuesta transitoria de un VRM de 4 fases con control LnL digital ante escalones de carga 
de 50A y derivada de 40A/µs, para diferentes períodos de actualización del ciclo de trabajo. 
 
De los resultados que se muestran en la figura 7.20, se puede concluir que una 
disminución del período de actualización del ciclo de trabajo, para un mismo VRM, pero con 
control LnL, no afecta significativamente el transitorio de la tensión de salida.  
De todo el análisis experimental realizado se puede concluir, que el control LnL es 
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7.4 IMPLEMENTACIÓN DEL CONVERSOR A/D DE ALTA VELOCIDAD 
 
Teniendo en cuenta los requisitos que deben cumplir los conversores A/D para 
aplicaciones de baja potencia, en cuanto a velocidad y resolución, se hace necesario diseñar 
nuevas soluciones que permitan mejorar sus prestaciones. La mayoría de los conversores A/D 
propuestos en [Pet03], [Mak04], [Mak06], [Ste06], se diseñan empotrados en un chip, conjun-
tamente con los demás componentes del regulador, (regulador, DPWM), y se limitan sólo a 
aplicaciones de uso específico, [Pat00], [Pet03], [Mal04], [Sye04], [Car06], [Mak06], 
[You06]. 
 
Uno de los objetivos de éste trabajo es implementar un conversor A/D de alta velocidad de 
uso general, empotrado en una FPGA de bajo coste, utilizando la configuración de los puertos 
de entrada/salida (E/S) de la misma. Esta aplicación es válida para otros tipos de FPGA. 
7.4.1 CONVERSOR A/D DE ALTA VELOCIDAD 
El objetivo de éste epígrafe, es proponer una implementación de bajo coste de un 
conversor A/D para aplicaciones de electrónica de potencia, caracterizarlo y exponer sus 
principales ventajas y desventajas. 
  
Si se analizan los resultados mostrados en la tabla 7.1, se puede concluir que la resolución 
mínima necesaria del conversor A/D para el caso de un convertidor con control LnL 
asíncrono, es mayor que para un convertidor con control lineal. Las condiciones de ciclo 
límite para el primer caso, están determinadas por el rango de tensión definido por la banda de 
umbrales, ∆Vumb. Para el segundo caso, éstas condiciones están definidas por la banda de 
regulación, es decir por el rango máximo de variación de la tensión de salida, ∆Vsal max.   
 
El análisis posterior del conversor A/D, la definición de sus principales características y 
parámetros, se basan en un conversor tipo flash-window (ventana), como solución óptima para 
la implementación de ambos reguladores [Pat02], [Pet03], [Mak06]. El rango de conversión 
para este tipo de conversor A/D, para aplicaciones de electrónica de potencia, no está definido 
por el valor de la tensión de entrada, sino por el rango de variación de la tensión de salida, si 
el diseño está basado en un regulador. Para el caso del regulador LnL, el rango de conversión 




está definido por la banda de umbral. El número de bits mínimo del conversor A/D para 
ambos casos puede ser el mismo, en este caso NAD=2, ver tabla 7.1. 
 
Esto quiere decir, que ambos conversores A/D tienen el mismo número de niveles de 
cuantificación. La diferencia radica en la resolución, es decir en el valor expresado en tensión 
del bit menos significativo de cada uno de ellos. Analizando el mismo ejemplo planteado 
anteriormente, para el caso de un convertidor con Vent=5V y Vsal=1,5V, y una variación 
máxima de la tensión de salida especificada de ±2% Vsal=±30mV, el peso del LSB del 
conversor A/D para el caso del convertidor con control lineal, (ver detalles tabla 7.1), es igual 
a ∆VA/D Lin=15mV. Para el caso, del convertidor con control LnL asíncrono, el peso del LSB 
del conversor A/D, es igual a ∆VA/D LnL=7,5mV. Es evidente que los ruidos de conmutación y 
el rizado de la tensión de salida van a influir más mientras menor sea el rango de tensiones 
que definen la banda de umbral. De aquí que la banda de umbral tenga un límite físico, 
determinado no sólo por éstos parámetros, sino además por la capacidad de respuesta que 
tenga el sistema para detectar y reaccionar ante una perturbación.  
 
 Los conversores A/D con arquitectura tipo flash, son los que ofrecen las mejores 
prestaciones en cuanto a velocidad de conversión. En la figura 7.21,  se muestra el diagrama 
de bloques de este tipo de conversor A/D. El mismo basa su funcionamiento en la 
comparación de la señal de entrada analógica con una señal de referencia. La tensión de 
referencia, Vref, determina el nivel más alto de cuantificación. Los diferentes niveles de 
cuantificación, V0 y Vj-1, de la señal de entrada analógica, se fijan con ayuda de un divisor 
resistivo. En este caso, de j+1 elementos (R0 a Rj), ver figura 7.21. 
 
Cada comparador genera un ‘1’ lógico cuando la señal analógica de entrada es mayor que 
la tensión de referencia. De lo contrario, la tensión de salida del comparador es igual a ‘0’ 
lógico. Un registro (latch), es el encargado de almacenar el valor actual a la salida del 
comparador, en cada  período de muestreo del conversor A/D, TAD. Finalmente, el código 
digital termométrico obtenido de j bits, a la salida de cada registro, (q0 a qj-1), es codificado 
según la ley de control implementada. 
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Fig. 7.21 Arquitectura del conversor A/D tipo flash. 
 
Analizando la arquitectura mostrada en la figura 7.21, se puede concluir que el número de 
resistencias y comparadores, dependen del número de bits del conversor A/D. Este parámetro 
a su vez, depende de la resolución, VqAD, con que se quiera reproducir la señal analógica de 
entrada, y de su rango máximo de variación. 
 
De esta forma, para un conversor A/D de n bits, se necesitan 2n comparadores y un divisor 
resistivo de 2n+1 resistencia.  
Uno de los inconvenientes de los conversores A/D para aplicaciones de alta velocidad, es 
que los datos de salida del conversor A/D no se obtienen inmediatamente, sino que tienen un 
retardo equivalente a varios ciclos de reloj (Nlat). Este fenómeno se conoce como latencia del 
conversor A/D. Este parámetro determina que el tiempo de conversión de datos del A/D es 
Nciclos más grande que el periodo de muestreo del sistema (Tclk AD).  
De aquí, que el período mínimo de muestreo del conversor A/D esté estrechamente 
relacionado con la latencia del mismo, según la siguiente expresión: 
'def   )K\'()*       (7.24) 
 
Por ejemplo, para el caso del conversor A/D comercial THS1230 el periodo de reloj 
mínimo es aproximadamente igual a 33ns (30MHz). El mismo tiene una latencia de 5 ciclos 
de reloj. Eso significa que el dato actual muestreado, puede ser leído a la salida del conversor 
A/D, sólo con un retraso de 5 ciclos de reloj. En la práctica, esta situación se puede analizar 
de la siguiente manera, se quiere diseñar un VRM de 4 fases entrelazadas. Para la conversión 



























de la señal analógica de salida del convertidor, se utiliza un conversor THS1230. ¿Cuál es el 
período de conmutación mínimo, si se tiene en cuenta que el ciclo de trabajo del convertidor 
se actualiza 4 veces por período de conmutación? Teniendo en cuenta  la ecuación (7.24), el 
periodo mínimo de muestreo del conversor A/D es igual a 165ns (6MHz).  
Por lo tanto, para un convertidor de cuatro fases con una estrategia de control lineal, la 
frecuencia de conmutación máxima está limitada a 1,5MHz, [Xia01], [Pet03], [Gar06], 
[Mak06]. Como consecuencia de las limitaciones del conversor A/D, es necesario seleccionar 
un dispositivo que permita disminuir el período de muestreo, de tal manera que se garanticen 
las características dinámicas del regulador.  
Uno de los objetivos de este capítulo, es proponer una estructura de conversor A/D que 
permita mejorar sus prestaciones en cuanto a velocidad de conversión (minimizar su latencia). 
Para ello, se propone la implementación de un convertidor de tipo flash-window, usando los 
recursos proporcionados por una FPGA de bajo coste (por ejemplo la Spartan-3 de Xilinx). 
 
Fig. 7.22 Configuración de los pines de E/S de la FPGA de bajo coste. 
 
De forma general, las FPGA de bajo coste permiten tres tipos de configuraciones 
diferentes de los puertos de entrada y salida (E/S). La figura 7.22, recoge el diagrama de 
bloques simplificado de las distintas configuraciones de los puertos.  
A continuación, cuando en el texto se refiera al número de una configuración determinada, 
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resto permanecerán abiertos. Además todos los pines representados con un cuadrado, son 
pines de acceso externo de la FPGA.  
 
Se presentan tres tipos de configuraciones de los puertos de E/S: 
1. Configuración . Consiste en conectar una resistencia de pull-down, (Rpull-down), 
en el puerto de E/S de la FPGA.  
2. Configuración . Consiste en situar un resistencia de pull-up, (Rpull-up), en el 
puerto de E/S de la FPGA.  
3. Configuración . Permite ajustar la impedancia del puerto de E/S por medio de un 
bloque específico disponible en la FPGA, que controla su impedancia (Digital 
Controlled Impedance, DCI).  
 
El objetivo que se persigue en este epígrafe, es demostrar la validez de la arquitectura 
propuesta para aplicaciones de electrónica de potencia. Para la implementación del conversor 
A/D de tipo flash-window, se ha utilizado una de las configuraciones de los puertos de E/S de 
la FPGA cuyo funcionamiento sea similar al de la estructura descrita en la figura 7.21. 
Comparando la configuración representada en la figura 7.21 con la de la figura 7.22, se puede 
ver que aunque funcionalmente son equivalentes, existen unas pequeñas diferencias que se 
describen a continuación.  
En la figura 7.23, se muestra la estructura del conversor A/D propuesto. La cuantificación 
de la señal de entrada analógica, a diferencia de la estructura convencional, ver figura 7.21, se 
realiza a tensión de referencia constante. Para lograr los diferentes niveles de cuantificación, 
la señal analógica de entrada se divide con ayuda de un divisor resistivo de tensión, ver figura 
7.23. De ésta forma, se van a establecer los diferentes niveles de cuantización de la señal 
analógica de entrada (V0 a Vj-1), en lugar de utilizar diferentes niveles de la tensión de 
referencia, como se hace en el conversor A/D tipo flash convencional. La tensión de 
referencia a través de un divisor resistivo, prefija los diferentes niveles de cuantificación de la 
señal analógica. El número de puertos de E/S a configurar como entrada, depende del número 
de bit del conversor a implementar. 
 





Fig. 7.23 Estructura del conversor AD propuesto utilizando las resistencias internas 
de pull-down. 
 
Si se analizan las diferentes configuraciones de los puertos de E/S de la FPGA, ver figura 
7.22, y se compara con la arquitectura de conversor tipo flash que se muestra en la figura 
7.21, es necesario implementar el divisor de tensión. Esto es posible utilizando la configu-
ración  o la . En este caso, se ha seleccionado la configuración número , que consiste en 
la utilización de la resistencia de pull-down del puerto de E/S de la FPGA. Esto simplifica el 
número de componentes externos y además permite validar las prestaciones del conversor 
A/D implementado en una FPGA. La otra parte, de las resistencias que forman el divisor de 
tensión, se conectan externamente y sus valores son calculados en función del nivel de 
cuantificación  y de la precisión que se desee.  
 
Comparando la arquitectura del conversor A/D tipo flash comercial (figura 7.21), con la 
estructura propuesta, se puede concluir que el principio de operación de ambos conversores 
A/D, es similar. Por lo tanto, la solución propuesta es muy simple ya que para implementar un 
conversor A/D de n bits utilizando los recursos disponibles en la FPGA, sólo es necesario 
utilizar 2n puertos de E/S de la FPGA y la misma cantidad de resistencias externas. Además, 
el conversor A/D propuesto, presenta una ventaja muy importante desde el punto de vista de 
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Gracias a la capacidad de procesamiento en paralelo de la información que poseen las 
FPGA (concurrencia), se obtiene una velocidad de conversión de datos mayor del conversor 
A/D.  La conversión se pude realizar incluso durante un sólo ciclo de reloj de la FPGA (Tclk), 
por lo que el tiempo de conversión sólo depende del período del reloj utilizado. Para el caso 
particular de la FPGA de bajo coste utilizada, la frecuencia de reloj máxima puede ser hasta 
300 MHz. Por lo tanto, el periodo de muestreo del conversor A/D se puede reducir 
considerablemente, sin incrementar el coste del dispositivo.  
 
Por otra parte, gracias a la capacidad de reconfiguración que tienen este tipo de 
dispositivos, se pueden implementar leyes de codificación no solo lineales sino no lineales. 
Como por ejemplo, se pueden cuantizar las zonas de funcionamiento donde se necesite una 
mayor precisión en la medición con una resolución superior a otras, donde se requiere una 
menor precisión. 
 
El algoritmo optimizado para seleccionar, tanto la resolución como el período de muestreo 
del conversor A/D para su aplicación en convertidores reductores con control LnL asíncrono, 
se detalla en el capítulo 8 de esta tesis. 
 
El valor de las resistencias adicionales que forman parte del divisor de tensión (R y ∆R, 
ver figura 7.23), dependen de la resolución requerida para el conversor A/D y del valor de la 
resistencia interna de pull-down, (Rpull-down). No obstante, existen algunas restricciones de 
diseño del valor de las resistencias adicionales, debido a que el valor de la resistencia de pull-
down depende de su tolerancia, por lo que se puede modificar el resultado de la conversión 
cuando la variación de la resistencia debido a la tolerancia es del orden del incremento de ∆R. 
De la figura 7.23 se puede deducir que el valor de la resistencia R se puede representar como:   
 
  .O))%0g]B X"KBK)gh"i[^  1Y      (7.25) 
 
Por otra parte, la resolución del conversor A/D expresada en tensión, Vq A/D,  para dos bits 
consecutivos, por ejemplo, q0 y q1 (ver figura 7.23), se puede representar como: 
 
"H   "KBK)gh 1Hj2  "KBK)gh 1Hk2      (7.26) 
 




Teniendo en cuenta que la tensión de referencia es constante, Vref =const, entonces la 
tensión analógica Vanalog, que satisface esta condición para los bits q0 y q1 se pueden 
representar como: 
 
"KBK)gh 1Hk2  "i[^ X.O))%0g]B  .O))%0g]B Y      (7.27) 
 
"KBK)gh 1Hj2  "i[^ X1.O))%0g]B  2  ∆.O))%0g]B Y      (7.28) 
 
Sustituyendo las ecuaciones (7.27) y (7.28) en (7.26), se puede determinar el incremento 
de la resistencia ∆R como: 
 
∆  "H "i[^ l.O))%0g]Bm      (7.29) 
 
En este tipo de aplicaciones la precisión del conversor A/D no es un requerimiento muy 
importante a tener en cuenta, ya que no se requiere de una medición precisa de la señal 
analógica para su posterior procesamiento. Por eso, se puede asumir que los errores dinámicos 
(ver epígrafe 7.3.2.2), aunque hay que tenerlos en cuenta, juegan un papel secundario en el 
diseño del conversor propuesto.  
 
Por otra parte, los errores estáticos juegan un papel muy importante, principalmente los 
errores relacionados con las no-linealidades diferencial e integral. El uso de un circuito 
integrado específico no diseñado para este tipo de aplicaciones, hace que haya que tener en 
cuenta el valor de la tolerancia de los componentes internos del circuito, en este caso las 
resistencias de pull-down, Rpull-down, ver figura 7.23. Por ejemplo, para el caso de la FPGA, 
Spartan 3 de Xilinx, el valor de éstas resistencias, según los datos del fabricante y basado en 
los resultados de las mediciones experimentales realizadas a varias circuitos, es igual a 1,8kΩ, 
con una tolerancia del ±2%, (∆R=±36Ω). Para un convertidor con tensión de salida de 1,5V y 
con un rango máximo de variación de la tensión de salida igual a ∆Vsal=±30mV, entonces si la 
tensión de referencia del conversor A/D es igual a 1V, para el caso de un convertidor con 
control lineal con un conversor tipo flash con estructura de ventana de 2 bits, se puede 
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cumplir con las especificaciones [Pet01], [Pet03] [Gar06], [Mak06], si la resolución del 
conversor A/D según la ecuación (7.15), es igual a: 
 
"H   ∆"JK) FKL2 
60 n"
2@  15 n"      (7.30) 
 
Según la arquitectura de conversor propuesta, ver figura (7.23), el valor de la resistencia 
externa, R, y su incremento, ∆R, dependen tanto del valor de la tensión de entrada del 
convertidor como del tipo de conversor A/D. Para el caso de un conversor A/D tipo ventana, 
con una resolución definida de 15mV, y cuatro niveles de conversión (2 bits de salida) 
centrado en el valor de la tensión de referencia Vref =1,5V, las tensiones analógicas V0 a V3, 
que definen la ventana de conversión del conversor A/D tienen un valor mínimo y máximo 
que se determinan como:  
 
"/ F3B  "i[^  q"H   12 "H r      (7.31) 
 
"/ FKL  "i[^  q"H   12 "H r      (7.32) 
 
 Teniendo en cuenta los parámetros definidos anteriormente, el rango de conversión del 
conversor A/D se encuentra entre 1,4775V y 1,5225V con una resolución de 15mV. Entonces 
el valor de la resistencia R y del incremento ∆R se calculan según las ecuaciones (7.25) y 
(7.29) respectivamente. Para el ejemplo que se analiza, los valores de las resistencias se 
muestran en la tabla 7.2. 
 
Si se selecciona la resistencia externa con una tolerancia de un orden menor, es decir 
±0,2%, el error de no-linealidad está definido solamente por la tolerancia de la resistencia 
interna de pull-down, Rpull-down. Del análisis de la figura 7.23, se puede concluir que el error 
máximo entre dos códigos adyacentes se obtiene, cuando éstos tienen signos diferentes.  
 
Esto implica que tanto el error diferencial, como el integral (ver definición epígrafe 7.2.2)  
deben cumplir que: 
 




/ssVs # 4       (7.28) 
 
Es evidente, que el campo de aplicación de este conversor A/D está limitado por la 
tolerancia de las resistencias internas de los pines de E/S de la FPGA. 
 
TABLA 7.2 
RESUMEN DE LOS PARÁMETROS DE DISEÑO DEL CONVERSOR A/D 
Parámetro 
Tensión analógica 







- ∆R 2·∆R 3·∆R 
859,5Ω 886,5Ω 913,5Ω 940,5Ω 
 
 
Para disminuir el error, existen varias soluciones: 
1. Utilizar estructuras más complejas de cuantificación, teniendo en cuenta que se 
requiere un número no muy elevado de bits y de la disponibilidad de pines de E/S 
que tienen estos dispositivos. Por ejemplo, en la arquitectura que se muestra en la 
figura 7.24, se propone la conexión de cada una de las tensiones V0 a Vj-1, no a un 
sólo pin de entrada de la FPGA, como aparece en la figura 7.23, sino a varios pines 
alternos dentro de la misma FPGA. Esto hace que la dispersión del error debido a 
la tolerancia de las resistencias de pull-down, sea más uniforme y se centren 
alrededor de su valor nominal.   
En este caso, el consumo de recursos de la FPGA depende del método de codificación 
utilizado. 
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Fig. 7.24 Estructura del conversor A/D propuesto utilizando codificación compleja. 
2. Utilizar sólo resistencias externas con una tolerancia menor. En este caso, la 
solución es más sencilla aunque se incrementa el número de resistencias en una 
unidad. Para ello, es necesario deshabilitar todas las configuraciones de los pines 
de E/S y conformar un divisor resistivo serie con resistencias externas, como se 
muestra en la figura 7.25. 
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Esta es una opción de compromiso, aquí el coste se incrementa debido a que se utilizan 
resistencias de menor tolerancia, lo que permite mejorar la linealidad y la precisión del 
conversor A/D. 
 
La utilización de estructuras más complejas de codificación, es aplicable a cualquier 
topología de conversor A/D. 
 
Ventajas del conversor A/D propuesto: 
• Permite la implementación empotrada del conversor en la FPGA; 
• Se obtienen períodos de muestreo del conversor muy pequeños (limitado por el 
período máximo de reloj de la FPGA); 
• Bajo consumo de potencia; 
• Bajo coste.  
 
Desventajas: 
• Resolución limitada debido a la tolerancia de las resistencias; 
• Número de bits del conversor limitado por la cantidad de pines de E/S de la 
FPGA; 
• No se puede utilizar en aplicaciones donde se requiera una buena linealidad de la 
función de transferencia (por ejemplo con señales de audio); 
 
7.4.2   VALIDACIÓN EXPERIMENTAL 
Para la validación experimental se ha montado un prototipo cuya arquitectura responde a 
la representada en la figura 7.23. El objetivo principal de los experimentos es validar el 
funcionamiento del conversor A/D  tipo ventana utilizando los pines de E/S de la FPGA. En 
la figura 7.26, se muestran las gráficas correspondientes al análisis de dos conversores A/D de 
8 bits imple-mentados utilizando diferentes puertos de E/S de la FPGA. 
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Fig. 7.26 Respuesta del conversor A/D con frecuencia de muestreo de 50MHz. 
Resultados experimentales. 
 
Ambos conversores A/D tienen como entrada analógica una señal en forma de rampa. 
Como ejemplo, en la figura se enmarca con círculos rojos el rango (ventana) de conversión 
del convesor A/D. En la mitad inferior de la gráfica, se definen dos bloques de señales 
digitales. En la parte superior de cada bloque se define el valor del código digital (bus) en 
cada instante de muestreo de la señal de entrada, (definido como parallel). Debajo de estos 
códigos se representa el valor temporal de cada uno de los bits del conversor. 
 
El periodo de muestreo es el mismo para ambos conversores A/D, igual a 50MHz. Como 
se puede observar los códigos de salida en ambos conversores coinciden en cada instante de 
tiempo. 
 
Entre las ventajas del conversor propuesto no solo figura su implementación sencilla sino 
además, que permite frecuencias de muestreo muy elevadas. Teniendo en cuenta esto y con el 
objetivo de validar la influencia del periodo de muestreo en la dinámica del conversor A/D, se 
han evaluado dos conversores: el ADC1 con frecuencia de muestreo igual a 50MHz (20ns) y 
el ADC2 con frecuencia de muestreo igual a 100MHz (10ns). 
Entrada analógica del ADC








 En la figura 7.27, se muestra la respuesta de ambos conversores A/D ante una señal de 
entrada analógica de pequeña amplitud.  
 
En la parte superior de la figura 7.27, se muestra la señal analógica de entrada para ambos 
conversores A/D. En la mitad inferior de la grafica, se muestran los códigos binarios en la 
salida de cada uno de los conversores. La señal analógica de entrada se ha escogido tal, que su 
variación (rizado) se encuentre cercana a la resolución del conversor, es decir, equivalente al 
peso del LSB expresada en tensión. 
 
Del análisis de la figura 7.27, se puede deducir que el conversor con menor frecuencia de 
muestreo, 50MHz (20ns), es incapaz de detectar las variaciones de la señal analógica. Sin 
embargo, con el aumento de la frecuencia de muestreo a 100MHz (10ns), el conversor es 
capaz de detectar variaciones de tensión de 16mV, (ver variación del bit menos significativo, 
bit 0 del ADC2 con frecuencia de conmutación de 100MHz). 
 
 
Fig. 7.27 Respuesta del conversor A/D con diferentes frecuencias de muestreo. 
Resultados experimentales. 
 
Se puede concluir que una disminución del período de muestreo, permite detectar más 
rápidamente variaciones de la tensión analógica de entrada. Gracias al funcionamiento 
50 MHz
100 MHz
Entrada analógica del ADC
Salida digital ADC 
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concurrente de la FPGA, el dato correspondiente con el valor de la muestra, pasa 
instantáneamente a la salida del conversor A/D.  
 
Esto permite de forma general y significativa, mejorar la respuesta dinámica del 
convertidor. Este resultado es muy importante, para todo tipo de convertidores, pero especial 
interés tienen para los VRM. En estos casos, se necesitan frecuencias de muestreo elevadas. 
Esto se debe a que la frecuencia de muestreo del conversor, está determinada no solo por la 
frecuencia de conmutación, sino además por el número de fases. Esto es aplicable a 
convertidores que basan su funcionamiento, tanto en estrategias de control lineal, como con 
control LnL. 
 
7.5 IMPLEMENTACIÓN DEL MODULADOR DPWM DE ALTA 
RESOLUCIÓN 
 
Los requerimientos actuales hacia los VRM, en cuanto a sus características dinámicas, son 
muy exigentes. Incrementar la frecuencia de conmutación es una de las opciones, que permite 
mejorar, no sólo la respuesta dinámica del convertidor, sino que permite disminuir el tamaño 
de los mismos. Por otra parte, un aumento de las exigencias en la regulación de la tensión de 
salida (< ±2% tensión de salida), hace que sea necesario diseñar nuevas soluciones que 
permitan incrementar la resolución del ciclo de trabajo. Las soluciones más interesantes se 
resumen en los trabajos [Pet01], [Ca03a], [Ca03b], [Pet03], [Mak04], [Gar06], [Mak06], 
[You06], [San07].  
 
Si se necesita diseñar un modulador DPWM basado en contador binario, para un VRM de 
4 fases entrelazadas, y período de conmutación igual a 1µs (1MHz); si el número de bits del 
contador que garantiza la adecuada resolución, es igual a 10, entonces el período de reloj del 
sistema se determina según la siguiente expresión: 
 
't)*  'J]2 
1 uv
2?>  1 ,v      (7.29) 
 




Es evidente, que encontrar dispositivos que funcionen a esa velocidad es verdaderamente 
difícil y muy costoso. Es por ello, que muchos trabajos están dirigidos a encontrar nuevas 
soluciones que permitan incrementar la resolución del ciclo de trabajo del modulador DPWM. 
 
En la actualidad se proponen soluciones híbridas que consisten en la combinación de 
DPWM basados en contadores y líneas de retardo [Mal04], [Car06], [Gar06], [Mak06], 
[Tak06], [You06]. Estas estructuras híbridas permiten conseguir una solución de compromiso 
entre la alta linealidad proporcionada por el contador y el bajo consumo de la línea de retardo. 
Sin embargo, esta solución requiere de una implementación mediante un circuito integrado de 
propósito específico (ASIC), que posee un coste elevado.  
 
Estas soluciones son difíciles de generalizar por lo que ven limitado su espectro de 
aplicaciones. Por lo que se hace necesario buscar otras soluciones más baratas y que sean 
configurables y aplicables a cualquier tipo de diseño.  
 
Un grupo de soluciones basadas en software realizan algoritmos complejos de dithering. 
Éstas basan su funcionamiento en incorporar un pulso aleatorio al ciclo de trabajo, 
promediando el valor de la tensión resultante durante un período de tiempo determinado, 
[Pet01], [Pet03].  
 
Otras soluciones de hardware utilizan nuevas arquitecturas híbridas que usan los recursos 
internos de las FPGA. Este tipo de solución es fácilmente configurable y aplicable a cualquier 
diseño de convertidor y no requiere de recursos de hardware especialmente diseñados para 
ello como se demuestra en [San07]. Como principal desventaja se destaca su operación 
asíncrona.  
 
Teniendo en cuenta todas las soluciones anteriores, se propone un modulador DPWM 
síncrono de alta resolución y de propósito general como una solución de hardware basada en 
FPGA. 
7.5.1 MODULADOR DPWM SÍNCRONO DE ALTA RESOLUCIÓN 
En la figura 7.28 (a), se muestra el modulador de ancho de pulso digital (DPWM) 
propuesto para un convertidor de una fase.  




(a) Diagrama en bloques 
 
(b) Principales señales 













































































































El mismo está basado en una arquitectura híbrida, compuesta de un contador de N-bits, un 
regulador de reloj, DCM, (Digital Clock Manager), un multiplexor de reloj, Mux, y un 
Módulo de fase. Todos estos módulos funcionan de manera síncrona con un reloj del sistema 
con período Tclk.  
 
La idea sobre la arquitectura del modulador propuesto, consiste en dividir de forma virtual 
el período de reloj del sistema, (Tclk), en partes iguales. El método utilizado consiste en 
generar y superponer diferentes señales desfasadas entre sí. El valor del desfase existente 
entre cada una de estas señales consecutivas de reloj determinan la resolución máxima en 
tiempo del ciclo de trabajo, (∆tmin). 
 
Esta resolución se calcula según la siguiente expresión: 
 
∆$F3B  't)*w       (7.30) 
 
donde: Nϕ, es el número de señales de reloj desfasadas. 
 
Es evidente, que la resolución en tensión del modulador, ∆Vmin, depende no sólo del 
período de reloj del sistema, Tclk, sino además de la tensión de entrada, Vent,  y del período de 
conmutación, Tsw,  y está determinado por la siguiente ecuación: 
 
∆"F3B  "[B\ 't)*'J]       (7.32) 
 
De aquí se deduce, que para incrementar la resolución del DPWM, (menor ∆Vmin), para 
unos determinador valores de la tensión de entrada, Vent y período de conmutación, Tsw, se 
hace necesario disminuir el período de reloj, Tclk. Esto se puede lograr generando varias 
señales de reloj síncronas y desfasadas entre sí, [San07] 
 
A continuación, para una mejor comprensión del funcionamiento del DPWM propuesto, 
se analizan cada uno de los módulos y se detallan cada una de sus funciones principales: 
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• Contador de N-bits: el contador es único y es el encargado de generar y 
sincronizar todas las referencias internas de cada una de las señales. 
 
• DCM: es un módulo interno de la FPGA. Permite de forma opcional realizar 
funciones de multiplicación, división o ambas, de la frecuencia del reloj de 
entrada. El objetivo principal, es generar una nueva señal de reloj con caracterís-
ticas diferentes como pueden ser distinto ciclo de trabajo, distinto desfase respecto 
al reloj principal, etc. Estas funciones no son independientes unas de otras, sino 
que se pueden implementar de forma combinada.  
 
• Multiplexor, Mux: su dimensionamiento depende del número de señales de reloj 
desfasadas a multiplexar en función de resolución que se necesite. Las entradas de 
control están determinadas por los bits menos significativos de d[n,0], es decir,  
d[m-1,0]. Determina el ajuste fino (resolución) del pulso de salida del DPWM. 
 
• Módulo de Fase: es el encargado de convertir el código digital, d[n,0], en una 
señal pulsante de período constante, Tsw, y ciclo de trabajo variable. Para el caso 
de los convertidores multifase, esta señal se genera además con el desfase 
correspondiente. Consta de dos canales, uno compuesto por los comparadores C1, 
C2 y B1, que determinan el pulso pwm0 (ajuste grueso). Este canal está sincroni-
zado con el reloj principal del sistema, clk0. El otro canal está compuesto por los 
comparadores C3, C4 y B2, que determinan el pulso pulsoRes (ajuste fino). A 
diferencia del primer canal, éste está sincronizado con el reloj, clkRes. Este reloj 
puede ser cualquiera de los generados, (en este caso clk90, clk180 o clk270), y 
depende del código de entrada, d[m-1,0]. 
 
En la tabla 7.3, se describen cada una de las principales señales del DPWM propuesto que 
aparecen en la figura 7.28. 
 
El modulador DPWM es el encargado de generar las señales de disparo para cada uno de 
los interruptores de la etapa de potencia con el valor adecuado de frecuencia y ciclo de 
trabajo.  
 
La información correspondiente al valor del ciclo de trabajo corresponde con un código de 
n-1 bits. En este caso, los n–m bits más significativos (MSB), d[n,m], proporcionan el ancho 




de pulso principal de la señal pwm0. Por otro lado, los m–1 bits menos significativos (LSB), 
d[m-1,0], definen la señal de reloj con el desfase correspondiente.  
 
TABLA 7.3 
DESCRIPCIÓN DE LAS SEÑALES DEL DPWM 
Señal Descripción 
Tclk Reloj externo del sistema 
clk0
 
Señal de reloj principal del sistema generada por el DCM a partir de la señal 





Señales de reloj síncronas con clk0 y desfasadas a 90° generadas por el 
DCM a partir de la señal de reloj externa. El número de señales de reloj 
desfasadas depende del número de DCM con que cuenta la FPGA y de la 
resolución que se desea obtener. 
clkRes 
Señal de reloj de salida del multiplexor que depende de la señal de control 
d[m-1,0]. Puede ser cualquiera de las señales de reloj generadas por el 
DCM. 
conta 
Código digital correspondiente al valor actual de la cuenta del contador. El 
valor de la cuenta se incrementa en cada período de reloj clk0 y es utilizado 
por los canales de ajuste grueso y fino del DPWM. 
d[n,0] Código correspondiente al valor actual del ciclo de trabajo. Se actualiza al inicio de cada período de conmutación. 
ref_lsb 
d[m-1,0] 
Bits menos significativos del código de entrada correspondiente con el ciclo 
de trabajo, d[n,0]. Es la señal de control del multiplexor y seleccionan la 
señal de reloj correspondiente. Es utilizada solo por el multiplexor. 
ref_duty 
d[n,m] 
Bits más significativos del código de entrada correspondiente con el ciclo de 
trabajo, d[n,0]. Determina el ancho del pulso de salida, pwm0, (ajuste 
grueso).  
ref_set 
Código de referencia de inicio del pulso pwm0, es una constante. Para el 
caso de los convertidores multifase, cada fase tiene un ref_set diferente y 
está determinado por el número de fases del convertidor. 
dpwmSal Señal de salida dpwm, obtenida a partir de la suma binaria de las señales pwm0 + pulsoRes.  
 
El procesamiento de estos datos ocurre de forma paralela. Los n–m bits más significativos 
(MSB), d[n,m], intervienen en el ajuste grueso del ciclo de trabajo. Mientras que los m–1 bits 
menos significativos (LSB), d[m-1,0], intervienen en el ajuste fino del ciclo de trabajo. 
Capítulo 7                                                                                                  Implementación Digital del Control LnL  
 249
Se deduce, que se pueden diferenciar dos resoluciones, una gruesa, ∆VMSB, y otra fina, 
∆VLSB, según las siguientes expresiones: 
 
∆"Gxy  "[B\ 't)*'J]       (7.32) 
 
∆"Rxy  "[B\ 't)*w · 'J]      (7.33) 
 
De la ecuación 7.33, se puede concluir que para un VRM con determinadas 
características, Vent, TClk y Tsw sólo incrementando el número de señales desfasadas, Nφ, 
conlleva a un incremento de la resolución del modulador. El valor mínimo del desfase está 
determinado en gran medida por los retardos internos del circuito (ruta crítica). 
 
Una vez resumidas las funciones de cada uno de los módulos y la descripción de cada una 
de las señales que forman parte del DPWM propuesto, se hace necesario explicar mediante un 
ejemplo su principio de funcionamiento. En la figura 7.28 (a), se muestra el diagrama de 
bloques de la arquitectura de DPWM propuesta con un módulo DCM para desfasar 
apropiadamente la señal de reloj del sistema. En la figura 7.28 (b), se muestran las principales 
señales obtenidas mediante la simulación con una herramienta específica para el diseño de 
sistemas digitales (Modelsim®).  
 
En el diagrama de bloques de la figura 7.28, se diferencian dos partes fundamentales, una 
común para cada una de las fases compuesta por el DCM, el Mux y el contador de N-bits. La 
otra parte denominada Módulo de Fase (MF). Para el caso de los VRM multifase, este 
módulo se repite tantas veces como fases tenga el convertidor. 
 
Para explicar el funcionamiento del modulador DPWM propuesto, en la figura 7.28 solo 
se ha representado una fase. Por otra parte, para entender cómo se forma la señal PWM de 
salida, se ha elegido un ciclo de trabajo d[n,0]=”00010110”. 
 
En la figura 7.28 (b), se puede observar que la señal de salida dpwmSal se forma a partir 
de la suma de la señal pwm0 + pulseRes.  Estas señales se generan en dos canales 




estructuralmente idénticos aunque con referencias y relojes diferentes. El proceso de 
generación de la señal PWM de salida, dpwmSal, se explica a continuación. 
 
Generación de la señal pwm0: El contador de N-bits se incrementa con cada flanco de 
subida de la señal de reloj clk0. Cuando el código de salida del bloque contador de N-bit 
conta, es igual al código de la señal ref_set=”000001”, figura 7.28, el comparador C1 
establece un ‘1’ en la entrada J del biestable B1. En este momento, la entrada K del biestable 
es igual a ‘0’. Por lo tanto, con el flanco de subida de la señal de reloj clk0, se obtiene el 
flanco de subida de la señal pwm0 (pwm0 = ‘1’). La señal ref_set, marca el inicio del período 
de conmutación de la fase. Para el caso de los convertidores multifase, el valor de ref_set para 
cada una de las fases se determina como: 
 
s/z_v/$B  , · 2

^       (7.34) 
 
donde: Nf, número de fases; 
            n=0, 1,…, (Nf -1), subíndice que determina el valor del incremento del código    
respecto al código de inicio de la fase de referencia, por ejemplo la fase 1. 
 
El valor del contador se incrementa en cada período de reloj. Cuando el valor de conta es 
igual al valor de ref_duty=”000101”, el bloque comparador del ciclo de trabajo, C2, establece 
un ‘1’ en la entrada K del biestable B1. La entrada J del biestable es igual a ‘0’. Por lo tanto, 
con el flanco de subida de la señal de reloj clk0, se obtiene un flanco de bajada de la señal 
pwm0 (pwm0 = ‘0’), tal como se muestra en la figura. 7.28, .  
 
Como consecuencia el ancho de pulso de la señal de disparo (ton MSB), es igual a un 
número de ciclos enteros de la señal de reloj de referencia, clk0.  
 
Generación de la señal pulsoRes: El DCM es el encargado de generar las señales de reloj 
con el desfase correspondiente, clk90, clk180 y clk270, obtenidas mediante el desfase de la 
señal de reloj de referencia, clk0. El multiplexor Mux, en función de los bits menos 
significativos, del código correspondiente al ciclo de trabajo actual, d[n,0], selecciona la señal 
de reloj con el desfase correspondiente, clkRes. Para el caso, de ref_lsb=”10”, 
clkRes=clk180.  
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En la figura 7.28 (a), se representan además las señales, pulse90 y pulse270, correspon-
dientes con los códigos ref_lsb=”01” y ref_lsb=”11” respectivamente, La resolución en 
tiempo mínima, ∆tmin, se obtiene para ref_lsb=”01”, es decir para el valor de desfase mínimo. 
Cuando ref_lsb=”00”, entonces clkRes=clk0, en este caso el pulso de salida del modulador, 
coincide con el pulso pwm0, es decir, dpwmSal=pwm0. 
 
Cuando el valor de conta es igual al valor de ref_duty-1=”000100”, el bloque comparador 
del ciclo de trabajo, C4, establece un ‘1’ en la entrada J del biestable B2. La entrada K del 
biestable es igual a ‘0’. Por lo tanto, con el flanco de subida de la señal de reloj 
clkRes=clk180, se obtiene un flanco de subida de la señal pulseRes (pulseRes = ‘1’), tal como 
se muestra en la figura. 7.28,,    . 
 
Cuando el valor de conta es igual al valor de ref_duty=”000101”, el bloque comparador 
del ciclo de trabajo, C3, establece un ‘1’ en la entrada K del biestable B2. La entrada J del 
biestable es igual a ‘0’. Por lo tanto, con el flanco de subida de la señal de reloj 
clkRes=clk180, se obtiene un flanco de bajada de la señal pulseRes (pulseRes = ‘0’), tal como 
se muestra en la figura. 7.28,      . 
 
Finalmente, tal como se muestra en la figura 7.28 2, , el flanco descendente de la señal 
DPWM (dpwmSal), coincide con el flanco descendiente de la señal pulsoRes, en este caso 
pulse180. Por lo tanto, el ancho de pulso de la señal de disparo, dpwmSal, se obtiene mediante 
la suma de los intervalos de tiempo, ton,MSB y ton,LSB, donde ton,LSB es el incremento de tiempo 
que existe entre los flancos descendentes de las señales pwm0 y la señal pulsoRes 
seleccionada.  
 
Por ejemplo, si se requiere obtener una resolución temporal mínima del DPWM de 5ns 
con un periodo de reloj de la FPGA de 20ns, clk0, (50MHz de frecuencia de reloj del 
sistema), se necesitan cuatro señales de reloj desfasadas en el tiempo y, por lo tanto, se 
necesita utilizar un único módulo DCM.  
 
Es evidente que todas las señales generadas dependen de un solo reloj, en este caso, clk0, 










7.5.2   VALIDACIÓN EXPERIMENTAL 
Para la validación experimental, se ha construido un VRM basado en el entrelazado de 4 
convertidores reductores síncronos. La tensión de entrada es de 5V, la tensión de salida es de 
1,5V y la frecuencia de conmutación es de 1,2MHz. Además, se ha implementado un 
regulador LnL asíncrono. Para implementar el regulador digital se ha utilizado una FPGA de 
bajo coste, Spartan-3 de Xilinx. 
 
Por un lado, seleccionando un período de la FPGA, Tclk, igual a 20ns (50MHz), para 
obtener una resolución de tensión del DPWM de 15mV se necesita una resolución de 2,5ns, lo 
que implica que necesitamos 2 módulos DCM de la FPGA.  
 
La figura 7.29, muestra la resolución obtenida con el DPWM (∆tmin) medida sobre una de 
las señales de disparo del convertidor. Para ello, se ha medido la señal DPWM de salida con 





(a) d[n,0]=”00010100” (b) d[n,0]=”00010101” 
Fig. 7.29 Resolución en tiempo del modulador DPWM propuesto.  
 
 Según el ejemplo que se ha explicado en el epígrafe anterior, el bit menos significativo 
del código correspondiente al ciclo de trabajo d[0,n], determina el valor mínimo del 
incremento del ciclo de trabajo. Es por ello, que el experimento tiene como objetivo validar el 
funcionamiento del DPWM propuesto, variando el bit menos significativo, d[0], del código 





















Señal de disparo 
∆tmin=2,28ns 
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Para medir este tiempo tan pequeño (orden de nano segundos), es necesario fijar dos 
referencias: una marcada por el instante de tiempo en que la señal se sincroniza con la señal 
interna de disparo del osciloscopio, marcada con un círculo rojo en la parte superior de la 
figura, y la otra referencia la marca el cursor vertical, figura 7.29 (a), que indica el paso por 
cero de la señal pwm0 de referencia. Con ayuda de un segundo cursor vertical se ha medido el 
incremento de tiempo, colocando a éste en el nuevo paso por cero de la señal PWM, figura 
7.29 (b).  
 
Para incrementar la precisión de la medición de las señales PWM, figura 7.29 mitad 
superior, se muestra una vista ampliada de la misma, figura 7.29 mitad inferior. En este caso 
el incremento del ancho de pulso PWM corresponde con la señal  pwm0+pulse45 (ver figura 
7.29 (b)). Como se puede observar en la figura 7.29, se ha obtenido una mejora de la 
resolución muy importante, ya que la resolución en tiempo ha disminuido desde 20ns a 2,28ns 




En este capítulo se han analizado la estructura de un convertidor con control digital 
Además se ha propuesto y validado la implementación digital del convertidor (VRM), con 
control LnL. Se han resumido (ver tabla 7.1), los parámetros más importantes a tener en 
cuenta a la hora de diseñar un convertidor, tanto con control lineal como con control LnL. 
 
Se propone y valida el funcionamiento del regulador asíncrono que permite independizar 
la respuesta dinámica del convertidor, del ancho de banda del regulador lineal. Destacando la 
influencia del período de muestreo del multiplexor de modo de control (MMC), sobre la 
respuesta transitoria. 
 
Además, teniendo en cuenta la configuración de los pines de E/S de la FPGA, y el 
reducido número de bits necesarios para implementar un conversor A/D de ventana, se ha 
propuesto y validado una solución de implementación de conversor A/D para aplicaciones de 
electrónica de potencia. Se ha demostrado que dicha solución, gracias al funcionamiento 
concurrente de las FPGA, permite disminuir de manera considerable el período de muestreo 
de la señal de entrada del conversor y también el período de latencia del mismo. Se ha 




validado experimentalmente su funcionamiento a frecuencias de muestreo de hasta 100MHz. 
No obstante, este valor puede ser mayor ya que depende de la frecuencia de reloj de la FPGA. 
En particular, para la FPGA de bajo coste considerada, la frecuencia de reloj del conversor 
A/D puede ser incrementada hasta 300MHz.  
 
Además de la alta velocidad, la solución propuesta presenta varias ventajas,  como son su 
fácil implementación, y su bajo coste en comparación con los dispositivos comerciales de tipo 
flash requeridos para estas aplicaciones. 
 
Por otra parte, se propone una nueva estructura de modulador DPWM de alta resolución, 
basada en contador binario, que permite sin necesidad de disminuir el período de reloj y de 
forma asíncrona aumentar significativamente la resolución del modulador. Los resultados 
experimentales muestran una resolución en tiempo del DPWM de 2,28ns, considerando 5V de 
tensión de entrada y un periodo de reloj de la FPGA de 20ns (50MHz).  
 
Es importante destacar que esta resolución del modulador DPWM, se puede mejorar 
simplemente reduciendo el periodo de reloj de la FPGA, incrementando el número de señales 
de reloj desfasadas proporcionadas por la FPGA o combinando ambas soluciones.Teniendo en 
cuenta los errores intrínsecos del conversor A/D basado en el uso de los pines de E/S de las 
FPGA, y con el objetivo de minimizar su efecto, se propone investigar sobre nuevas 
estrategias de codificación redundantes que mejoren las características estáticas del conversor. 
 
Por lo tanto, se ha mostrado en este capítulo la realización del control LnL totalmente 
digital, habiéndose resuelto todos aquellos problemas que han surgido de la adaptación a 
entornos de trabajo tan exigentes como los tratados en esta tesis doctoral. Además, se han 
realizado nuevas propuestas de diseño de DPWM de alta resolución y conversores A/D de alta 
velocidad aplicable a convertidores con respuesta dinámica rápida. 




OPTIMIZACIÓN DEL CONTROL LNL  
 
8.1 INTRODUCCIÓN  
 
Las estrategias de control que basan su funcionamiento en la saturación del ciclo de 
trabajo, son las que ofrecen las mejores prestaciones en cuanto a respuesta dinámica. Como se 
ha demostrado en capítulos anteriores el control LnL es sencillo, y aplicado a los 
convertidores reductores multifase presentan una respuesta aceptable ante transitorios de la 
corriente de carga [Vaz01], [Ba02a], [Ba02b], [Vaz03], [Qui06]. Esto hace que sea la 
solución apropiada para determinadas aplicaciones, donde las exigencias en cuanto a 
respuesta dinámica y potencia por área del convertidor (densidad de potencia) sean muy 
estrictas. 
 
En el capítulo 5, se demuestran las ventajas del control LnL aplicado a convertidores 
multifase. Analizando todos los resultados expuestos anteriormente, es evidente que el control 
LnL mejora la respuesta dinámica del sistema. Aunque la tensión de salida del convertidor no 
sale fuera de los límites especificados durante los transitorios, en el momento de la transición 
y durante un corto período de tiempo posterior al escalón, el regulador tiende a sobre- 
compensar el error provocado por la variación de la corriente de carga. Esto se debe a la 
saturación del ciclo de trabajo. Como resultado, aparece una sobre oscilación de la tensión de 
salida a la frecuencia natural del sistema, principal desventaja del control LnL. 
 
Evidentemente, el desarrollo de los sistemas y tecnologías digitales (FPGA, DSP, ASIC, 
etc.), han permitido implementar leyes de control mucho más complejas de una forma sencilla 
y práctica, imposibles de lograr con tecnologías totalmente analógicas. 
 
Muchos trabajos se han realizado relacionados con la optimización del control. Especial 
interés tienen los que basan su optimización en el principio del balance de carga del 
condensador de salida, [Sot02], [Sot03], [Gua07], [Me07a], [Me07b], [Zhe07], [Me08a], 
[Sim08], [Bab09]. 




En este capítulo se hace un análisis teórico basado en el principio del balance de carga del 
condensador, con el objetivo de optimizar el control LnL y establecer la metodología de 
cálculo de los principales parámetros del convertidor a partir de las especificaciones técnicas 
del mismo. 
 
Como objetivo fundamental de la propuesta es optimizar el control LnL utilizando el 
principio del balance de carga del condensador de salida y manteniendo el concepto básico 
del control LnL: control en modo tensión, banda de umbrales, sencillez, etc., (ver capítulos 4 
y 5).  
 
Además, se propone el control LnL asimétrico como alternativa para mejorar la sobre 
oscilación. Este permite disminuir la sobreoscilación que aparece durante los transitorios. La 
metodología planteada es válida, tanto para sistemas funcionando en tiempo continuo, como 
para sistemas en tiempo discreto. 
 
8.2 PLANTEAMIENTO TEÓRICO DEL MÉTODO DE OPTIMIZACIÓN 
 
Tradicionalmente, el diseño de los reguladores se realiza en el dominio de la frecuencia 
(diagramas de Bode). Para el caso en el que se requieran especificaciones dinámicas en el 
dominio del tiempo, este tipo de estrategia se convierte en un proceso de prueba y error  
debido a que no existe una forma fácil de diseñar a través de la respuesta en frecuencia para 
obtener unas prestaciones dinámicas en gran señal, [Bun96], [Zha96], [Rai00], [Sot02]. Un 
importante resultado en la teoría del control óptimo, es el principio del máximo también 
conocido como principio de Pontriagyn, [Cha92]. Este consiste en determinar las condiciones 
de entrada de un sistema, si está definido el estado que se quiere alcanzar en un tiempo 
mínimo. Aplicando este teorema a los convertidores reductores se puede probar que para 
alcanzar el nuevo estado en un tiempo mínimo se requiere aplicar solamente valores máximos 
(Vent) o mínimos (0V) durante dicho periodo de tiempo.  
 
La estrategia de optimización de la respuesta de un convertidor durante un transitorio debe 
estar dirigida a lograr el menor tiempo posible de recuperación del sistema (alcanzar el 
régimen permanente), para un conjunto de parámetros determinados. Esto debe lograrse sin 
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sobreoscilaciones de la tensión de salida. Un método que es conocido desde hace algún 
tiempo, y que se utiliza para estos fines, es el basado en el principio del balance de carga. 
 
El principio del balance de carga del condensador de salida se aplica en el análisis y 
modelado de los convertidores de CC-CC. Este principio se basa en que en estado de balance 
de carga, la corriente media por el condensador durante un período de conmutación tiene que 
ser igual a cero. Esta condición se cumple cuando la tensión en el condensador al inicio y al 
final del período de conmutación es la misma. 
 
La ecuación (8.1)  representa la forma matemática en que se puede expresar el principio 
del balance de carga del condensador, en este caso particular, para un convertidor reductor en 
régimen permanente: 
  0 
  ·   
 0  (8.1) 
 
donde: vc, es la tensión del condensador;  
            ic med, es la corriente media en el condensador; 
            Tsw el período de conmutación del convertidor. 
 
 Representado de otra manera: 
 
  







 La expresión (8.2), es aplicable a un período de conmutación, pero puede ser extendida al 
tiempo total que dure el transitorio. Si se definen t0 y  t1, como los instantes de tiempo en que 
se inicia y termina el transitorio, Ttr,  entonces, las ecuaciones (8.1) y (8.2) se pueden escribir 
como (8.3) y (8.4) respectivamente: 
   
  ·   
 0  (8.3) 
 











donde: t0 y t1 son los tiempos de inicio y fin del transitorio respectivamente. 
 
Esto quiere decir, que si en el tiempo t1 la corriente por la bobina iL y el ciclo de trabajo D 
han alcanzado el nuevo régimen permanente, de tal forma que se cumpla la ecuación (8.3) y 
(8.4), el convertidor entrará en ese nuevo régimen permanente sin ninguna sobreoscilación. 
 
Basado en este principio, se propone la optimización del control LnL y la metodología 
para el cálculo de los parámetros del convertidor reductor.  
8.2.1  RESPUESTA DINÁMICA TEÓRICA OPTIMA  
 
Los reguladores analógicos lineales tanto en modo tensión como en modo corriente, se 
han utilizado para el control de los convertidores reductores. Estos reguladores tienen como 
principales ventajas que funcionan a una frecuencia conocida y que garantizan cero error en 
régimen permanente. Sin embargo, la respuesta dinámica de estos reguladores está limitada 
por el ancho de banda de los mismos. Teniendo en cuenta estas limitaciones aparecen los 
reguladores con comportamiento no lineal durante los transitorios. Estos reguladores basan su 
funcionamiento en la saturación del ciclo de trabajo durante los transitorios, garantizando de 
esta forma un tiempo mínimo de recuperación, [Red98], [Sot02], [Fen07], [Mey08], [Sim08], 
y otros.   
 A continuación se realiza un análisis teórico y el planteamiento matemático, que explica 
el principio en que se basa el método. Para ello se analiza la respuesta transitoria de un 
convertidor reductor ante un escalón de carga positivo. La respuesta transitoria representada 
en la figura 8.1, está simplificada ya que no se ha tenido en cuenta el retardo del sistema en 
detectar la variación de la tensión de salida. Aquí se ha asumido que el sistema responde de 
manera instantánea. Esto hace que se simplifiquen las ecuaciones matemáticas que describen 
el sistema para, de manera sencilla, poder comprender los procesos físicos que ocurren 
durante los transitorios. Más adelante se analiza la influencia de ese retardo en la dinámica del 
convertidor. 




Fig. 8.1 Respuesta transitoria de un convertidor con control no lineal ante un escalón de carga 
positivo. 
Se define a: 
1. t0 como el instante de tiempo en que se inicia el transitorio; 
2. t1 como el instante de tiempo en que la corriente por la bobina es igual a la corriente 
de salida en el nuevo estado; 
3. t2 como el instante de tiempo en que la corriente por la bobina alcanza su valor 
máximo; 
4. t3 como el instante de tiempo en que la corriente por la bobina alcanza su nuevo valor 
en régimen permanente; 
5. T0 como el periodo de tiempo en que la tensión de salida alcanza su valor mínimo; 
6. T0+T1 como el periodo de tiempo en que la corriente por la bobina alcanza su valor 
máximo; 
T0 T1 T2





















7. T0+T1+T2 como el periodo de tiempo en que la corriente por la bobina alcanza su 
nuevo valor en régimen permanente, la tensión de salida alcanza el régimen 
permanente; 
 
Cuando ocurre el escalón de carga, ∆Isal=I2-I1, en el instante de tiempo t0, la corriente por 
la bobina IL, no puede cambiar instantáneamente, por lo que no puede suministrar la corriente 
que demanda la carga, I2. 
Esto hace, que el condensador de salida comience a descargarse, suministrando así parte 
de la energía que demanda la carga. Como consecuencia, el condensador de salida pierde 
carga y provoca que la tensión de salida disminuya y caiga por debajo de su valor de 
referencia, (esto se conoce como undershoot).  
En este caso, (durante el intervalo de tiempo T0+T1), la derivada de la corriente por la 
bobina se define como: 
 !" 
 # 
 $%  $&'(   (8.5) 
 
Para el caso de un escalón de carga negativo, es decir, cuando la corriente de salida varía 
desde una corriente, I2  hasta I1, donde I2>I1, el condensador de salida debe absorber el exceso 
de corriente suministrada por la bobina. Esto trae como consecuencia, que el condensador de 
salida se cargue, incrementándose de ésta manera, la tensión de salida del convertidor por 
encima de su valor de referencia, (esto se conoce como overshoot). 
Hasta el instante de tiempo t1, la corriente por la bobina es menor que la corriente por la 
carga. Como resultado, el condensador de salida continúa descargándose. En el instante de 
tiempo t1, la corriente por la bobina y por la carga se igualan. Como resultado, el condensador 
de salida deja de descargarse. En este punto, el condensador sufre la mayor caída de tensión 
entre sus terminales. 
Posteriormente, al instante de tiempo t1, la corriente por la bobina continúa creciendo, 
llegando a ser mayor que la corriente por la carga. Como resultado, el condensador de salida 
deja de descargarse y comienza a cargarse. A partir de este momento, (para t > t1), la tensión 
de salida comienza a crecer hasta alcanzar su valor nominal (Vref).  
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Una vez transcurrido el instante de tiempo t2, la corriente por la bobina sigue siendo 
mayor que la corriente por la carga. Esto indica que el condensador continúa cargándose y 
que su corriente no es cero. En este caso, la corriente por la bobina decrece con su máxima 
derivada de corriente, determinada por la siguiente expresión: 
 %) 
 # 
 $&'(   (8.6) 
  
Como consecuencia, el condensador continuará cargándose y la tensión de salida 
aumentando. Cuando el valor de la carga del condensador, equivalente al área sombreada 
A1+A2, (ver figura 8.1), sea igual al valor del área de descarga, A0, la tensión en el 
condensador alcanzará su valor nominal. Esto ocurre en el instante de tiempo t3. 
Es evidente que la respuesta del convertidor con regulador lineal tiene que ser, por 
naturaleza, más lenta que la respuesta no lineal descrita anteriormente. Esto se debe 
fundamentalmente a que como el ancho de banda del regulador lineal está limitado, el ciclo de 
trabajo se incrementa linealmente en cada periodo de conmutación hasta alcanzar su valor 
máximo.  
  
En la figura 8.2, se muestran las principales formas de onda de un convertidor reductor 
con control óptimo (control no lineal), ante un escalón de carga positivo. Están representadas 
la corriente y la tensión de salida y la señal PWM, que gobierna al interruptor principal del 
convertidor. 
La solución óptima para una combinación de parámetros dados (tensión de entrada y 
salida del convertidor, frecuencia de conmutación, inductancia por fase y capacidad del filtro 
de salida), va a ser aquella que permita retornar al régimen permanente en el menor tiempo 
posible. Para lograr este objetivo, es necesario saturar a ‘1’ el ciclo de trabajo durante el 
tiempo T0+T1. Por otra parte, es necesario saturar a ‘0’ el ciclo de trabajo durante el tiempo 
T2.  





Fig. 8.2 Respuesta transitoria del convertidor con control óptimo ante un escalón de carga 
positivo. Saturación del ciclo de trabajo. 
 
En el principio del balance de carga es determinante, para lograr el régimen permanente 
del sistema, que las áreas de carga y descarga del condensador de salida sean iguales, es decir: 
* 
 * + *,  (8.7) 
 
donde: Q0, es la carga que entrega el condensador de salida durante el transitorio. Esta carga 
es equivalente al área sombreada A0; 
T0 T1 T2
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Q1, Q2, es la carga que recupera el condensador de salida durante el transitorio. Esta 
carga es equivalente al área sombreada A1+A2. 
Hay que aclarar que para simplificar el análisis, y teniendo en cuenta que se responde 
instantáneamente, no se han tenido en cuenta la descarga generada por las áreas A31 y A32, ya 
que se ha supuesto que el sistema responde instantáneamente. Lo antes expuesto se puede 
representar como: 
- 
 - + -,  (8.8) 
Es evidente, que mientras menor sea la banda de umbral, más rápido responderá el control 
no lineal a los transitorios de carga. De aquí, la importancia que tiene definir de forma óptima 
las tensiones que definen ésta banda. 
Los objetivos que se persiguen en este capítulo son: 
• Definir los límites teóricos del control LnL, optimizando su respuesta basándose 
en el principio del balance de cargas del condensador de salida.  
• Desarrollar un algoritmo para el diseño óptimo de convertidores con control LnL. 
8.2.2 PRINCIPIOS DEL CONTROL  LNL ÓPTIMO. CASO IDEAL 
Para analizar y comprender el principio del control LnL óptimo, es necesario introducir 
una serie de conceptos que forman parte de la base teórica del problema. Esto permitirá, más 
adelante, elaborar la metodología de diseño del convertidor con ayuda de la cual se definirán 
los principales parámetros de diseño del convertidor.  
En la figura 8.3, se muestra una vista ampliada de la corriente de la bobina durante un 
transitorio de la corriente de salida del convertidor.  
 





Fig. 8.3 Variación de la corriente de la bobina durante un escalón de carga positivo. 
La respuesta ideal será aquella en que la corriente por la bobina sea capaz de responder 
ante una variación de la corriente por la carga con la misma derivada. El caso representado en 
la figura 8.3, es un caso real donde el incremento de la corriente por la bobina depende del 
valor de su inductancia. 
 
Para el análisis, se asume que: 
1. la derivada de la corriente de salida es mucho mayor que la de la bobina;  
2. el regulador LnL es capaz de reaccionar instantáneamente ante el transitorio; 
3. la corriente de salida I2 se mantiene constante durante el transitorio.  
 
A continuación, se definen las principales expresiones matemáticas para cada uno de los 
intervalos de tiempo representados en la figura 8.3: 
























Si la derivada de la corriente por la bobina se define como: 
 !" 
 $%  $&'( 1 /,  / 1 ∆/&'   (8.10) 
Donde: 
∆/&' 
 /,  / (8.11) 
Entonces, teniendo en cuenta los principios básicos de la geometría se puede definir el 
tiempo T0 como: 
 
 ∆/&' · ($%  $&'  (8.12) 
Por otra parte, la carga Q0 se puede definir como el área de descarga A0, (para simplificar 
el estudio las áreas A31 y A32 se han despreciado): 
* 
 - 1 12 ·  · ∆/&' (8.13) 
Sustituyendo la ecuación (8.12) en (8.13) se obtiene: 
* 
 - 1 12 · ∆/&', · ($%  $&' (8.14) 
 
Despejando ∆Isal de la ecuación  (8.12) y sustituyendo en (8.14), se puede representar la 
carga Q0 en función del intervalo de tiempo T0: 
* 
 - 1 12 $%  $&'( · , (8.15) 
 




b) Período de tiempo T1,  de forma análoga, el área A1 se puede representar como: 
- 





En este caso la pendiente de la corriente por la bobina se define como: 
 !" 
 $%  $&'( 
 &5  /,   (8.17) 
Si, 
∆/6 
 &5  /, 
  !" ·  (8.18) 
Entonces, el área de carga, A1, se puede definir como: 
* 
 - 
 12 · ∆/6 
 12  !" · , 
 12 $%  $&'( · , (8.19) 
c) Período de tiempo T2, en este caso el área A2 se puede expresar como: 
*, 
 -, 
 12 · , · ∆/6 
  12  %) · ,, 
 12 $&'( · ,, (8.20) 
 
Entonces la relación entre las áreas A1 y A2 se puede representar, teniendo en cuenta las 
ecuaciones (8.17) a (8.20), como: 
-,- 
 
12  %) · ,,12  !" · , 

∆/6 · ,∆/6 ·  
 , 
  !" %) 
 $%  $&'$&'   (8.21) 
 
De aquí que el período de tiempo T2 se puede expresar como: 




 $%  $&'$&' ·  
 1  77 ·       (8.22) 
Entonces, el área de carga, A2 se puede definir como: 
*, 
 -, 
  !" %) - 
 12( $%  $&'
,$&' · , 
 12 $&'( · ,,   (8.23) 
 
Teniendo en cuenta que para que se cumpla el balance de cargas, el área definida por la 
descarga del condensador, A0, debe cumplir que: 
- 
 - + -, (8.24) 
Recordando que:  
 !" 
 $%  $&'(   (8.25) 
 %) 
 $&'(   (8.26) 
Entonces, sustituyendo (8.19) y (8.23) en (8.24) se obtiene que: 
- 
 - + -, 
 12 $%  $&'( · , + 12 $&'( · ,, (8.27) 
Sustituyendo la ecuación (8.22) en (8.27) se obtiene: 
- 
 - + -, 
 12 $%  $&'( · , + 12 8$%  $&'$&' · 9
, $&'(  (8.28) 
 Igualando las ecuaciones (8.14) y (8.28), según la ecuación (8.24), el período de tiempo 
T1 se puede determinar como: 





 : $&' · (, · ∆/&',$% · $%  $&', 
 ( · ∆/&'$%  $&' · :$&'$% (8.29) 
De la figura 8.3, el escalón de la corriente de salida ∆Isal, se puede representar como:  
∆/&' 
 $%  $&'( ·  (8.30) 
Sustituyendo la ecuación (8.30) en (8.29) se obtiene que: 
 
 :$&'$% ·  
 √7 ·  
 < ·  (8.31) 
Donde k1, es una constante que depende solamente de las tensiones de entrada y de salida 
según la siguiente expresión: 
< 
 :$&'$% 
 √7 (8.32) 
Aquí se obtiene una conclusión parcial muy importante a la hora de implementar el 
control LnL. Teniendo en cuenta que el ciclo de trabajo D es conocido y solo depende de las 
tensiones de entrada y de salida, el periodo de tiempo T1 se puede calcular midiendo el 
periodo de T0. Este a su vez es fácilmente medible, ya que representa el tiempo que transcurre 
desde el momento en que ocurre el escalón de carga hasta el instante de tiempo en que la 
derivada de la variación de la tensión de salida cambia de signo.  
Para la implementación del control LnL optimo, es importante expresar los tiempos T1 y 
T2 en función de T0, entonces sustituyendo la expresión (8.31) en (8.22) se obtiene: 
, 
 $%  $&'$&' · :$&'$% ·  
 1  77 · √7 ·  
 1  7√7 ·  (8.33) 
Donde k2, es una constante que depende, de nuevo, solamente de las tensiones de entrada 
y de salida según la siguiente expresión: 




 $%  $&'$&' · :$&'$% 
 1  77 · √7 
 1  7√7  (8.34) 
Por otra parte, según la ecuación (8.18), la variación de la corriente ∆I’, se puede expresar 
como: 
∆/6 
 $%  $&'( ·  (8.35) 
Entonces, la relación que existe entre el valor de sobrecorriente pico de la corriente, ∆I’, 
respecto al escalón de carga de la corriente de salida, ∆Isal, se expresa, teniendo en cuenta 
(8.30), como: 
∆/6∆/&' 
  (8.36) 
Sustituyendo (8.31) en (8.36) y despejando ∆I’, se obtiene: 
∆/6 
 √7 · ∆/&' (8.37) 
Aquí se obtiene una conclusión interesante, el valor máximo de la corriente de salida solo 
depende del ciclo de trabajo del convertidor y del escalón máximo de la corriente de carga.  
Para el escalón de carga representado en la figura 8.3, se define el período de tiempo Ton, 
al período de tiempo durante cual el ciclo de trabajo debe permanecer saturado a ‘1’, y de 
forma similar, se define el tiempo de apagado como Toff, al tiempo en el cual el ciclo de 
trabajo se satura a ‘0’.   
"% 
  +  (8.38) 
"== 
 , (8.39) 
Sustituyendo (8.12) y (8.29) en (8.38) y (8.33) en (8.39), se obtienen las expresiones de 
los tiempos en que deben permanecer encendidos (Ton) y apagados (Toff) los interruptores. 
Estos tiempos garantizan la condición de balance de carga: 





 ( · ∆/&'$%  $&' + ( · ∆/&'$%  $&' · :$&'$% 
 ( · ∆/&'$%  $&' · >1 + :$&'$%? (8.40) 
"== 
 $%  $&'$&' ·  
 ( · ∆/&'$&' · :$&'$% (8.41) 
A la hora de implementar el control LnL y teniendo en cuenta que solo se puede medir de 
forma dinámica el periodo de tiempo T0, es necesario expresar los tiempos de encendidos 
(Ton) y apagados (Toff) de los interruptores en función del tiempo T0. Entonces, de acuerdo 
con la figura 8.3, el intervalo de tiempo Ton se puede expresar como: 
"% 
  +  · :$&'$% 
 @1 + √7A ·  (8.42) 
Por otra parte, sustituyendo la ecuación (8.31) en (8.41) se obtiene que: 
"== 
 $%  $&'$&' · :$&'$% ·  
 81  77 9 · √7 ·  
 1  7√7 ·  (8.43) 
Un resultado muy interesante es el que se deriva de la relación que existe entre los 
tiempos Ton y Toff  ante escalones de carga  positivo, ver figura 8.3. Se define a kB pos como el 
coeficiente de balance positivo, el cual representa la relación que existe entre los tiempos en 
que la señal PWM debe estar saturada a “0” (Toff) y a “1” (Ton) durante un transitorio de carga 
positivo: 
<B!" 
 "=="%  (8.44) 
Entonces, sustituyendo las ecuaciones (8.42) y (8.43) en (8.44), se obtiene: 




 81  77 9 · √71 + √7 
 1  77 + √7 (8.46) 
O representada en función de la tensión de salida y entrada del convertidor CC-CC 
reductor: 
<B!" 





Como conclusión parcial se obtiene, que el coeficiente de balance, kB pos, es una mag-
nitud que sólo depende de las tensiones de entrada y salida del convertidor y no de los 
parámetros del filtro de salida ni del valor del escalón de corriente. 
Para el caso de un escalón de carga negativo, en la figura 8.4, se muestra una vista 
ampliada de la corriente de la bobina durante un transitorio de la corriente de salida del 
convertidor, cuando se utiliza el control LnL.  
En este caso se define a: 
1. T’0 como el periodo de tiempo en que la tensión de salida alcanza su valor máximo; 
2. T’0+T’1 como el periodo de tiempo en que la corriente por la bobina alcanza su valor 
mínimo; 
3. T’0+T’1+T’2 como el periodo de tiempo en que la corriente por la bobina alcanza su 
nuevo valor en régimen permanente. Es el periodo de tiempo en el cual la tensión de 
salida retorna a su valor de referencia en régimen permanente. 
De forma similar, al caso del escalón de carga positivo, se pueden calcular cada una de las 
áreas.  















Fig. 8.4 Variación de la corriente de la bobina durante un escalón de carga negativo. 
Si la derivada de la corriente por la bobina en este caso se define como: 
 %) 
 $&'( 1 /  /,6 1  ∆/&'6   (8.48) 
Entonces, se puede definir el tiempo T0’ como: 
6 
 ∆/&' · ($&'  (8.49) 
Por otra parte, la carga Q0 se puede definir como el área de descarga A0: 
*6 
 -6 1 12 6 · ∆/&' (8.50) 
Despejando ∆Isal de la ecuación (8.49) y sustituyendo en (8.50) se obtiene: 
*6 
 -6 
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b) Período de tiempo T1’, de forma análoga, el área A1’ se puede representar como:  
-6 









 12 $&'( · 6, 
 12 ∆/66 · 6  (8.53) 
c) Período de tiempo T2’,  en este caso el área A2’ se puede expresar como: 
*,6 
 -,6 
 12 ,6 · ∆/66 
 12  !" · ,6, (8.54) 
Donde: 
∆/66 
 /  D% (8.55) 
A partir de la figura 8.4, la variación de la corriente ∆I’’ se puede representar en función 
de los intervalos de tiempo T1’ y T2’ como: 
∆/66 
  %) · 6 
  !" · ,6 (8.56) 
Entonces la relación entre las áreas A1’ y A2’ se puede representar como: 
-,6-6 

12  !" · ,6,12  %) · 6, 

,66 
  %) !" 
 $&'$%  $&' 
 71  7  (8.57) 
De aquí que el período de tiempo T2’ se puede expresar como: 
,6 
 $&'$%  $&' · 6 
 71  7 · 6 (8.58) 
Entonces, el área A2’ se puede definir, teniendo en cuenta la ecuación (8.57) como: 






  %) !" -6 
 $&'$%  $&' -6 
 12( $%  $&' · ,6, (8.59) 
Teniendo en cuenta que para que se cumpla el balance de cargas, se debe cumplir que: 
-6 
 -6 + -,6  (8.60) 
Entonces, sustituyendo (8.53) y (8.59) en (8.60), y se obtiene que: 
-6 
 -6 + -,6 
 12 6 + ,6 · ∆/66 
 12 6 + ,6 · $&'(  6    (8.61) 
Sustituyendo la ecuación (8.58) en (8.61) se obtiene: 
-6 
 -6 + -,6 
 12 86 + $&'$%  $&' · 69 · $&'(  6  (8.62) 
Reagrupando la expresión (8.62) se obtiene: 
-6 
 -6 + -,6 
 12 81 + $&'$%  $&'9 · $&'(  6, (8.63) 
 Igualando las ecuaciones (8.50) y (8.62), el período de tiempo T1’, se puede determinar 
como: 
6 
 :$%  $&'$% · 6 
 √1  7 · 6 (8.64) 
Donde k1’, es una constante que depende solamente de las tensiones de entrada y de salida 
según la siguiente expresión: 
<6 
 :$%  $&'$% 
 √1  7 (8.65) 
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El intervalo de tiempo T2’, se puede expresar en función del intervalo de tiempo T0’,  
sustituyendo la expresión (8.64) en (8.58) se obtiene que: 
,6 
 $&'$%  $&' · :$%  $&'$% · 6 
 7√1  7 · 6 (8.66) 
Donde k2’, es una constante que depende solamente de las tensiones de entrada y de salida 
según la siguiente expresión: 
<,6 
 $&'$%  $&' · :$%  $&'$% 
 7√1  7 (8.67) 
Aquí se obtiene otra conclusión parcial muy importante a la hora de implementar el 
control LnL, teniendo en cuenta que el ciclo de trabajo D es conocido y solo depende de las 
tensiones de entrada y de salida, los intervalos de tiempo T1’ y T2’ se pueden calcular, 
midiendo el intervalo de tiempo T0’. Este a su vez se puede medir de la misma manera que 
para el caso del escalón de carga positivo, y representa el tiempo que transcurre desde el 
escalón de carga hasta el instante de tiempo en que la derivada de la variación de la tensión de 
salida cambia de signo. 
Para el escalón de carga representado en la figura 8.4, (escalón de carga negativo), y de 
forma similar que para el caso del escalón de carga positivo, se define el período de tiempo 
T’on, como el período de tiempo durante cual el ciclo de trabajo debe permanecer saturado a 
‘1’. Por otra parte, se define el tiempo de apagado como T’off, al tiempo en el cual el ciclo de 
trabajo se satura a ‘0’.  
"==6 
 6 + 6 (8.68) 
"%6 
 ,6 (8.69) 
Sustituyendo (8.64) en (8.68) y (8.66) en (8.69), se obtienen las expresiones de los 
tiempos en que deben permanecer encendidos (T’on) y apagados (T’off) los interruptores en 
función del tiempo T’0: 





 6 + √1  7 · 6 
 @1 + √1  7A · 6 (8.70) 
"%6 
 $&'$%  $&' · :$%  $&'$% · 6 (8.71) 
Reagrupando la expresión (8.71) se obtiene que: 
"%6 
 71  7 · √1  7 · 6 
 7√1  7 · 6 (8.72) 
Al igual que para el caso del escalón de carga positivo, un resultado muy interesante es el 
que se deriva de la relación que existe entre los tiempos T’on y T’off  para diferentes escalones 
de carga, ver figura 8.4.  
Se define a kB neg como el coeficiente de balance durante el escalón de carga negativo, el 
cual representa la relación que existe entre los tiempos en que la señal PWM debe estar 
saturada a “0” (T’off) y a “1” (T’on) durante dicho transitorio: 
<B%) 
 6"==6"%  (8.73) 
Entonces, sustituyendo las ecuaciones (8.70) y (8.72) en (8.73), se obtiene: 
<B%) 
 1 + √1  77 · C 11  7

 1 + √1  77√1  7
 
       (8.74) 
Como conclusión parcial se obtiene, que el coeficiente de balance, kB, es también una 
magnitud que sólo depende de las tensiones de entrada y salida del convertidor y no de los 
parámetros del filtro de salida ni del valor del escalón de corriente. 
En la tabla 8.1 se resumen los principales parámetros que indican la dependencia de cada 
uno de los intervalos de tiempo característicos del convertidor, en función del intervalo de 
tiempo T0 o T0’, para el caso de escalón de carga positivo o negativo respectivamente.  
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Los intervalos de tiempo T0 y T0’, son necesarios para la implementación del control LnL, 
ya que a partir de ellos se calculan el resto de los intervalos que definen los tiempos de 
encendido, Ton o Ton’, o apagado Toff o Toff’, para el caso de escalones de carga positivo o 
negativo respectivamente. 
TABLA 8.1 
RESUMEN DE LOS PRINCIPALES PARÁMETROS QUE DEFINEN LOS INTERVALOS DE TIEMPO DEL 
CONVERTIDOR EN FUNCIÓN DE T0 
Parámetros en 
función de T0 
Escalón de carga 
positivo negativo 
T1 √7 ·  √1  7 · 6 
k1 √7 √1  7 
T2 
1  7√7 ·  7√1  7 · 6 
k2 
1  7√7  7√1  7 
Ton @1 + √7A ·  7√1  7 · 6 
Toff 
1  7√7 ·  @1 + √1  7A · 6 
Una vez obtenidos los tiempos que caracterizan el transitorio no lineal, Ttr y Ttr’, (ver 
figuras 8.3 y 8.4), se hace necesario determinar los tiempos de recuperación del sistema. 
8.2.3 TIEMPOS DE RECUPERACIÓN  
Se define como tiempo de recuperación, al intervalo de tiempo que transcurre desde el 
instante en que ocurre el escalón de carga, hasta que el convertidor alcanza su nuevo régimen 
permanente.  
Para el caso de un escalón de carga positivo, (ver figura 8.3), y teniendo en cuenta las 
ecuaciones (8.40) y (8.41), el tiempo de recuperación positivo se define como: 





  +  + , 
 ( · ∆/&'$%  $&' · F1 + $%$&' · :$&'$%G (8.75) 
Se puede expresar el tiempo de recuperación positivo del convertidor en función del 
tiempo T0, y del ciclo de trabajo D:  
E! !" 
 F81 + $%$&' 9 · :$&'$%G ·  
 H81 + 179 · √7I ·  (8.76) 
De forma similar, se define el tiempo total de recuperación durante un escalón de carga 
negativo, (8.70) y (8.71) (ver figura 8.4 epígrafe 8.2.2), como: 
E! %) 
 6 + 6 + ,6 
 ( · ∆/&'$&' · F81 + $%$%  $&'9 · :$%  $&'$% G (8.77) 
Se puede expresar el tiempo de recuperación negativo del convertidor en función del 
tiempo T0’, y del ciclo de trabajo D:  
E! %) 
 F81 + $%$%  $&'9 · :$%  $&'$% G 6 (8.78) 
Reagrupando, la expresión anterior se puede representar como: 
E! %) 
 H81 + 11  79 · √1  7I · 6 (8.79) 
A continuación se analizará la variación de la tensión de salida del convertidor ante un 
transitorio teniendo en cuenta cada uno de los parámetros de diseño del mismo. 
8.2.4 VARIACIÓN DE LA TENSIÓN DE SALIDA DURANTE UN TRANSITORIO: CASO IDEAL.  
Es muy importante a la hora de diseñar, poder determinar el valor máximo de la variación 
de la tensión de salida ante un escalón de carga. Durante un escalón de carga positivo, ver 
figura 8.1, el condensador de salida se descarga durante un tiempo T0. Varios trabajos de 
investigación dirigidos a la optimización de la respuesta del convertidor mediante el balance 
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de carga del condensador de salida (también conocido como la teoría del tiempo mínimo), 
[Sot02], [Sot04], [Fen06], [Fen07], [Mey07], [You07], [Mey08],  han demostrado que durante 
un transitorio ideal la variación en el tiempo de la tensión de salida se puede aproximar con 
bastante exactitud a una parábola.  
Para el caso de un transitorio positivo si se asume, que el instante de tiempo t=t0=0, 
entonces la tensión de salida se puede aproximar según la siguiente expresión, presentada en 
las referencias anteriores: 
&' !" 
 $=  JKL M∆/&'  $%  $&'( N






 $=  2 · JKL · $&' + ∆/&' · (  $%  ,$%  $&' + 2( · ∆/&'2( ·   (8.80) 
 
Para determinar el tiempo en el cual, la tensión de salida alcanza su valor mínimo, es 
necesario derivar la expresión (8.80) respecto al tiempo e igualarla a cero: 
&' !" 
  JKL · $&'  $%  $%  $&' + ∆/&' · (( ·   (8.81) 
Igualando (8.81) a cero, el tiempo en que la tensión de salida alcanza su valor mínimo, es 
igual a: 
QRS TUV 
 JKL · $&'  $% + ∆/&' · ($%  $&'  (8.82) 
El valor máximo de la variación de la tensión de salida se puede calcular como: 




∆&' !" &5 
 &' !" 0  &' !" @QRS TUVA (8.83) 
Entonces, sustituyendo (8.82) en (8.80), se puede determinar el valor máximo de variación 
de la tensión de salida como: 
∆&' !" &5 
  JKL, · ,$&'  $%, + ∆/&', · (,2$%  $&'( ·   (8.84) 
De forma similar, ver referencias [Sot02], [Sot04], [Fen06], [Fen07], [Mey07], [You07], 
[Mey08], se puede determinar la variación máxima de la tensión de salida durante un escalón 
de carga negativo, utilizando la aproximación para el caso de un transitorio ideal donde: 
&' %) &5 
 $= + 2 · JKL · $&'  ∆/&' · (  ,$&' + 2( · ∆/&'2( ·   (8.85) 
Entonces, el tiempo en el que la tensión de salida alcanza su valor máximo se define 
como: 
VWX TYZ 
 JKL ·  · $&' + ∆/&' · ($&'  (8.86) 
 
Sustituyendo (8.86) en (8.85) se obtiene: 
∆&' %) 
 JKL, · ,$&', + ∆/&', · (,2$&'( ·   (8.87) 
En la figura 8.5 (a) y (b), se representan las variaciones estimadas de la tensión de salida 
del convertidor reductor aplicando el principio del balance de carga del condensador de 
salida. Para ello, se han utilizado las ecuaciones (8.84) y (8.87) para el convertidor multifase 
equivalente. 




(a) Escalones de carga positivos 
 
(b) Escalones de carga negativos 
Fig. 8.5 Variación estimada de la tensión de salida para diferentes escalones de carga: 
positivos (a) y negativos (b). 
Analizando los resultados de la figura 8.5, se puede observar que la variación de la tensión 
de salida del convertidor reductor durante los transitorios de carga negativos, figura 8.5 (b), es 
mayor que durante los transitorios de carga positivos, figura 8.5 (a). 
Por ejemplo, en la tabla 8.2, se muestra la variación de la tensión de salida del convertidor 
durante los transitorios, para una capacidad del filtro de salida del convertidor reductor de 
Co=2 mF. Es evidente, que la variación de la tensión de salida durante los escalones de carga 
negativos es mayor,  (aproximadamente 2,33 veces), que durante los escalones positivos ante 
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DESVIACIÓN DE LA TENSIÓN DE SALIDA DEL CONVERTIDOR DURANTE TRANSITORIOS DE CARGA 
Escalón de carga ∆V
 
[mV] Nf = 4 
∆I=
 
± 50 [A] 




De aquí, se deriva una conclusión muy importante: el diseño debe ser realizado teniendo 
en cuenta el peor caso, donde la variación de la tensión de salida del convertidor ante los 
transitorios de carga es la mayor. Es decir, durante los transitorios de carga negativos. De esta 
forma se garantiza que el convertidor cumpla con las especificaciones. 
 
8.3 CONSIDERACIONES PRÁCTICAS PARA LA IMPLEMENTACIÓN 
DEL MÉTODO DE OPTIMIZACIÓN 
A continuación se hace un análisis más detallado de todos los factores que influyen en la 
dinámica del convertidor durante un transitorio. 
8.3.1 VARIACIÓN DE LA TENSIÓN DE SALIDA DURANTE UN TRANSITORIO: CASO REAL  
La variación de la tensión de salida en los convertidores es un fenómeno difícil de 
describir con exactitud. Por eso, la mayoría de las expresiones matemáticas que se utilizan 
para describir este comportamiento, son aproximaciones que describen con bastante exactitud 
el comportamiento real del sistema.  
En la figura 8.3, se ha representado la variación de la corriente por la bobina ante un 
escalón de carga (caso ideal). Previamente se asumió que el regulador responde instantá-
neamente ante  el escalón de la corriente de carga. 
 
En la realidad el comportamiento real no es exactamente así. En los convertidores en 
general, existe un retardo propio del sistema, entre el instante en que ocurre el escalón de 
carga y el momento en el que el convertidor detecta la variación de la tensión de salida 
provocada por dicha perturbación. A este tiempo se le denomina, tiempo de retardo, (TR). 
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En la figura 8.6, se muestra la variación de la tensión de salida ante un escalón de carga 
positivo, para el caso ideal, es decir, cuando el sistema responde instantáneamente, y para el 
caso real cuando se ha tenido en cuenta el retardo del sistema en detectar la variación de la 





Fig. 8.6 Variación de la corriente de la bobina y de la tensión de salida  
ante un escalón de carga positivo. 
Es evidente, que para el caso real, el condensador de salida tiene que entregar parte de su 
carga durante el tiempo TR, que se suma a la variación de carga equivalente al área A0. Como 































tiempo de recuperación que necesita el sistema para alcanzar el régimen permanente, Trec, se 
incrementan. 
 
Si se analiza detenidamente el transitorio representado en la figura 8.6, y suponiendo que 
la ESR del condensador de salida es despreciable, se puede definir un punto característico R 
en la curva de variación de la tensión de salida, ver figura 8.7. Este punto representa el valor 
instantáneo de la tensión de salida transcurrido un tiempo TR, (para t=tR), a partir del instante 




Fig. 8.7 Variación de la tensión de salida del convertidor ante un escalón de carga 
positivo. 
Si se asume, como instante inicial el instante de tiempo en que ocurre el escalón de carga, 
(t=t0), y a tR, como el instante de tiempo en que el convertidor comienza a responder, 
entonces, para el instante de tiempo t=tR, la tensión de salida toma un valor instantáneo igual a 
VR=Vref -∆VR. 
De acuerdo con las figuras 8.6 y 8.7, la carga (QR) equivalente al área sombreada AR, 
generada por el retardo del sistema en responder ante la perturbación generada por el escalón 
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 [ · ∆/&' (8.89) 
Por otra parte, la carga del condensador de salida se puede expresar en función de la 
variación de la tensión, es decir: 
*[ 
   [ (8.90) 
Si se desprecia el valor del rizado de la tensión de salida y la carga del condensador en el 
instante de tiempo t=t0, entonces la ecuación (8.90) se puede aproximar a: 
*[ 1 @=  [A (8.91) 
La carga total que el condensador de salida entrega durante el transitorio, se expresa 
como: 
*&) 
 *[ + * (8.92) 
Entonces, si se tiene en cuenta el retardo del sistema, la tensión de salida correspondiente 
con el punto R, durante el transitorio, es igual a: 
[ 
 =  *[  (8.93) 
Sustituyendo (8.93) en (8.80), se obtiene la expresión de la tensión de salida: 
&'6  
 $[  2JKL · $&' + ∆/&'(  $%  ,$%  $&' + 2(∆/&'2( ·    
                                                                                                                                       (8.94) 
Como resultado, la variación de la tensión de salida va a ser igual a: 
∆&' !"6 
  M*[ + JKL, · $&'  $%, + ∆/&'
, · (,2$%  $&'( ·  N (8.95) 
 




Para simplificar el planteamiento matemático, no se han tenido en cuenta otros factores no 
menos importantes de los cuales depende el valor de la tensión VR, como son alguno de los 
parásitos del circuito, como por ejemplo, la resistencia serie de la bobina, ESL, y las 
resistencias de encendido de los interruptores, RDSon.  
Hasta el momento se ha representado el punto R, como un punto genérico que representa 
un retardo en la respuesta del sistema en comenzar a corregir el error provocado por una 
perturbación, en este caso, un escalón de carga. Este retardo está relacionado directamente 
con el valor mínimo (máximo) que alcanza la tensión de salida ante un escalón de carga 
positivo (negativo) y está implícito en cada sistema, ya sea en los sistemas continuos o 
discretos en el tiempo. Teniendo en cuenta esto, y con el objetivo de optimizar los parámetros 
de diseño del convertidor con control LnL, se hace necesario analizar cada uno de los factores 
que influyen en este retardo. 
8.3.2 FACTORES QUE INFLUYEN EN EL TIEMPO DE RETARDO 
Hasta el momento se ha analizado el tiempo de retardo del convertidor de manera general, 
sin definir en detalle de qué factores depende este tiempo y cómo afectan en particular al 
convertidor con control LnL.  
Evidentemente, el tiempo de retardo influye negativamente en la respuesta del sistema. Es 
por ello, que conociendo cómo influyen cada uno de estos factores en la dinámica del 
convertidor se puede optimizar la respuesta del mismo en función de los principales 
parámetros de diseño: tensiones de entrada y salida, filtro de salida, tensiones de umbral y 
corriente máxima de salida. 
El análisis de los factores que influyen en el tiempo de retardo del convertidor con control 
LnL, TR, se realizará teniendo en cuenta la respuesta de los sistemas continuos y discretos,  en 
el tiempo, TR con y TR dis, respectivamente. En ambos casos se incluye la influencia del nivel 
las tensiones de la banda de umbral sobre el retardo resultante.  
Para caracterizar cada uno de los tiempos de retardo, se asumirá como: 
• Tcon, el tiempo de retardo que caracteriza a los sistemas en tiempo continuo; 
• Tdis, el tiempo de retardo que caracteriza a los sistemas en tiempo discreto; 
• Tumb, el tiempo de retardo debido al nivel de las tensiones de umbral. 
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Entonces, se puede definir el tiempo de retardo del convertidor reductor con control LnL 
en los sistemas continuos, como: 
[ "% 
 "% + E] (8.96) 
Mientras que por su parte, el tiempo de retardo del convertidor en los sistemas discretos, se 
define como: 
[ D 
 D + E] (8.97) 
En todos los sistemas el valor instantáneo de la tensión de salida en tR, VR, sólo depende 
por una parte del escalón de carga y su derivada, y por otra parte del retardo propio del 
sistema, TR.  
En la figura 8.8, se muestra de manera ampliada la variación de la tensión de salida ante 
un escalón de carga positivo, y se representan cada uno de los tiempos de retardo para un 
convertidor reductor funcionando en tiempo continuo, figura 8.8 (a), y en tiempo discreto 





Fig. 8.8 Representación de los tiempos de retardo aplicables al control LnL ante un escalón de carga 
positivo: (a) con funcionamiento continuo (analógico), (b) con funcionamiento discreto (digital). 
 
Los tiempos representados en la figura 8.8, son aplicables también al escalón de carga 











































8.3.2.1 TIEMPO DE RETARDO EN LOS SISTEMAS A TIEMPO CONTINUO, TCON.  
El tiempo de retardo, Tcon, depende principalmente de la tecnología utilizada para la 
implementación del control. Disminuir este tiempo implica utilizar componentes más 
avanzados (rápidos) con mayor grado de integración, menos pérdidas y retardos internos.  
Para el caso de los sistemas analógicos, este tiempo se puede definir como: 
"% 
 ^ &%%  (8.98) 
donde: n, es el número de componentes serie conectados en el lazo de control; 
            Tan, es el retardo que sufre la señal a su paso por cada uno de los componentes que 
forman el lazo de control. 
Como resultado, se puede plantear que para un convertidor dado, ante un escalón de carga 
∆Isal, (ver figura 8.9). si se considera el tiempo Tcon = const y Tumb = 0, existe un instante de 
tiempo t = tR donde la tensión de salida ha evolucionado y toma un valor instantáneo, VR, a 
partir del cual el sistema comienza a responder.  
 
 



































∆Isal 1 < ∆Isal 2
Capítulo 8                                                                                                                    Optimización del Control LnL  
289 
 
Esto quiere decir, que una vez ocurrido un escalón de carga el lazo de control del 
convertidor comienza a corregir el error (e=Vref-Vsal) provocado por la perturbación, sólo 
transcurrido un tiempo TR= Tcon.  
Si se asume, el tiempo de retardo, Tcon = TR = const, (ver figura 8.9), para diferentes 
escalones de carga, ∆Isal 1 < ∆Isal 2, entonces, el valor mínimo de la tensión de salida durante el 
transitorio varía desde Vmin1 a Vmin2. 
 
Analizando la respuesta del convertidor desde otro punto de vista, se puede plantear que 
para un mismo escalón de corriente ∆Isal, (ver figura 8.10),  y diferentes tiempos de retardo 





Fig. 8.10 Respuesta del convertidor para diferentes tiempos de retardo. 
De aquí, se deduce una conclusión muy importante, para una planta dada y ante un 









































lo que es lo mismo, el tiempo máximo de retardo, TR, se puede determinar el valor máximo de 
variación de la tensión de salida, ∆Vsal.  
8.3.2.2 TIEMPO DE RETARDO EN LOS SISTEMAS A TIEMPO DISCRETO, TDIS.   
En los sistemas digitales, el tiempo de retardo, Tdis, no sólo está definido por el tiempo 
que el sistema necesita para el procesamiento de la señal de salida, como ocurre en los 
sistemas analógicos. En los sistemas discretos, a diferencia de los sistemas analógicos, el 
procesamiento de las señales es digital.  
Para ello, es necesario convertir la señal analógica, en este caso la tensión de salida del 
convertidor, en un código digital. Esta conversión se hace con ayuda de un conversor 
analógico/digital (ADC), y consiste en cuantificar la amplitud de la señal analógica mediante 
el muestreo temporal de la misma con un período, Tsamp, (período de muestreo). En la figura 
8.11, se muestra la banda de variación de la tensión de salida en función del instante de 
muestreo de la tensión de salida del convertidor.  
 
 
Fig. 8.11 Respuesta del convertidor ante un escalón de carga positivo en función 




































Banda de variación de
la tensión de salida
Vmin1
∆vsamp
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Como es conocido, en los sistemas discretos la señal es muestreada con un período, Tsamp, 
ver figura 8.11. Entonces, el tiempo de retardo correspondiente a los sistemas discretos en el 
tiempo, Tdis, se define como: 
D 
  + &! (8.99) 
donde: Td0, es el tiempo que tarda la señal desde que se detecta la variación, hasta que se 
ejecuta la acción una vez procesada la misma. Este tiempo se puede asumir 
constante y depende no solo de la tecnología utilizada para la implementación del 
regulador sino también del retardo máximo de procesamiento de la señal (conocido 
como camino o ruta crítica);  
         Tsamp, depende de la frecuencia de muestreo y se define como la diferencia de 
tiempo entre dos instantes de muestreo adyacentes: el último instante de tiempo en 
que fue muestreada la señal antes que alcanzase el valor VR0 y el instante de tiempo 
en que es muestreada nuevamente la señal. 
El tiempo Td0 depende en gran medida de la tecnología utilizada en la implementación del 
control. Disminuir este tiempo implica utilizar componentes más avanzados (rápidos) con 
mayor grado de integración, menos pérdidas y retardos internos.   
Los sistemas discretos, pueden subdividirse en dos tipos de dispositivos fundamentales 
según el tipo de tecnología:  
• las basadas en matrices de puertas programables reconfigurables mediante 
descripción de hardware (VHDL, Verilog, ABEL, etc.), como pueden ser los 
sistemas digitales basados en FPGA, CPLD, ASIC específicos, etc. y  
• las basadas en microprocesadores, DSP, etc., que utilizan lenguajes de alto nivel 
(C, Basic, etc.) para sintetizar programas secuenciales en bajo nivel (ensamblador).  
Para el primer caso, el tiempo de retardo TR0 φ, se puede determinar como: 
 _ 
 ^  !E&%  (8.100) 
donde: n, es el número máximo de puertas que la señal tiene que recorrer para llegar 
desde la entrada a la salida (para el caso de los sistemas digitales basados en FPGA, 
CPLD, ASIC específicos, etc.). Esto se conoce como retardo de propagación.  




         Td puerta, es el retardo que sufre la señal a su paso por una puerta lógica que forma 
parte de la ruta crítica. 
Para el segundo caso, el tiempo de retardo Td0 µ,  se puede determinar: 
 ` 
 ^  D%EDó%%  (8.101) 
         n, es igual al número de instrucciones serie del programa que definen la secuencia 
más larga de operaciones,(para el caso de los sistemas basados en 
microprocesadores; 
         Td instrucción, es la sumatoria del número de ciclos de máquina que necesita el 
microprocesador para ejecutar cada instrucción que forma la ruta crítica. 
 
La mayoría de los programas de síntesis actuales una vez realizada, ya sea la descripción 
del hardware, para aplicaciones con FPGA, CPLD, etc., o bien el set de instrucciones, para 
aplicaciones a microprocesador, DSP, etc., proporcionan un reporte con los principales 
resultados de temporización del sistema. Uno de estos parámetros es el retardo máximo que 
sufre la señal, el cual está referido a la ruta crítica. Este dato es muy importante a tener en 
cuenta durante el proceso de optimización del control, ya que influye negativamente sobre la 
dinámica del sistema, en la medida que éste se incrementa. 
 
El valor máximo aproximado del tiempo Td0 en los sistemas discretos, es conocido, y 
queda previamente prefijado una vez sintetizado y optimizado el regulador mediante técnicas 
digitales, como pueden ser, el lenguaje de descripción de hardware o el set de instrucciones 
de programa. Este valor es constante y depende de dos factores fundamentales: por una parte, 
de la tecnología utilizada para la implementación del sistema y de la optimización del proceso 
de síntesis.   
 
Es evidente que este tiempo tiene un valor predefinido durante el proceso de selección de 
la tecnología utilizada en la implementación del control y de la optimización, tanto del 
hardware como del software a implementar. Sin embargo, el tiempo Tsamp, es un parámetro de 
diseño sobre el cual es posible interactuar y modificar en función de las exigencias del diseño. 
De aquí, que conociendo el valor óptimo del período de muestreo se puede optimizar tanto el 
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consumo de potencia (optimizando la frecuencia de funcionamiento), como los costes (los 
conversores A/D más rápidos son más caros). 
 
Como se ha visto, ambos parámetros son muy importantes a la hora de diseñar ya que 
influyen directamente en la dinámica del convertidor. 
A continuación, se analiza la influencia del período de muestreo sobre la respuesta 
dinámica del control LnL y se realiza el planteamiento teórico para la selección del mismo. 
8.3.2.2.1 INFLUENCIA DEL PERÍODO DE MUESTREO EN EL RETARDO DEL SISTEMA.  
 
En todos los sistemas, el período de muestreo, Tsamp, está estrechamente relacionado con 
la dinámica del sistema, como se demostró en el apartado anterior. Suponiendo que Tsamp se 
hace infinitamente pequeño, el comportamiento del sistema se aproxima a un sistema 
continuo en el tiempo, el cual es capaz de detectar inmediatamente el instante en que ocurre la 
variación de la tensión de salida y rápidamente comenzar a corregir el error.  
 
Pero en la realidad, aunque se ha avanzado considerablemente en las tecnologías de 
fabricación de circuitos digitales, este período está limitado tanto por las tecnologías de 
fabricación, como por las estrategias de control implementadas.  
 
Especialmente en los convertidores con respuesta dinámica rápida y con estrategias de 
control con respuesta no lineal asíncrona, como es el caso del control LnL, esta desventaja 
influye desfavorablemente. Esta limitación afecta en gran medida la efectividad del control. 
Es por ello, que es necesario  diseñar circuitos integrados a la medida con ADC empotrados 
de uso específico, que permitan incrementar sus prestaciones y reducir los tiempos de 
conversión de los mismos, (ver capítulo 7).  
Como ya se ha demostrado, (ver implementación digital del control LnL, capítulo 7), en el 
convertidor con control LnL la respuesta instantánea ante un transitorio de carga la garantiza 
el bloque no lineal. El periodo de muestreo de este bloque es menor que el periodo de 
muestreo del regulador.  
Por una parte, el convertidor por naturaleza es un filtro paso bajo caracterizado por una 
determinada dinámica. Por otra parte, disminuir el periodo de muestreo implica un incremento 




de las pérdidas y costes del sistema. De aquí que sea necesario, encontrar el valor óptimo del 
periodo de muestreo. 
Por lo tanto, se hace necesario definir las principales limitaciones que tiene la selección 
del período con el cual se muestrea la señal. El período de muestreo está determinado por un 
tiempo Tmin.  
Para el caso del bloque lineal, Tmin L, es el tiempo en que la tensión de salida alcanza su 
valor mínimo (máximo) durante el escalón máximo de la corriente de salida, mientras que 
para el caso del bloque no lineal, Tmin nL, es el tiempo en que la tensión de salida alcanza el 
valor mínimo (máximo) de la tensión de umbral. Esto quiere decir que Tmin L > Tmin nL, por 
consiguiente, el periodo mínimo de muestreo del control LnL está determinado por el periodo 
de muestreo del bloque no líneal, Tmin nL. 
Entonces, aplicando el teorema de muestreo de Nyquist-Shannon, el cual plantea que para 
poder reproducir con exactitud la forma de onda de una señal, es necesario que la frecuencia 
de muestreo sea superior al doble de la máxima frecuencia del sistema, es decir, para este caso 
particular: 
b&! c 2bTYZ %# (8.102) 
Expresado en función del período de muestreo, la expresión (8.102) se puede transformar: 
&! 
 12d TUV %#                    e   d f 0        (8.103) 
Es evidente, que el período de muestreo debido a su naturaleza discreta, define una banda 
de variación de la tensión de salida, (ver figura 8.11), determinada por los valores Vmin 1 y 
Vmin 2. Esto significa, que ante un mismo escalón de carga, en dependencia del instante de 
tiempo en que la señal fue muestreada, respecto al último instante de tiempo, la tensión de 
salida tomará diferentes valores, como ya se analizó en el epígrafe anterior.  
Es por ello, que a la hora de seleccionar los parámetros de diseño, es necesario tener en 
cuenta la variación de la tensión de salida debida a Tumb, como se verá en el apartado 
siguiente. 
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8.3.2.3 TIEMPO DE RETARDO DEBIDO A LAS TENSIONES DE UMBRAL.  
De los resultados teóricos obtenidos en los epígrafes anteriores y recordando el principio 
de funcionamiento del control LnL (ver capítulo 4), el cual se basa en definir la banda de 
umbral: 
$E] 
 $= g 12 ∆$E] (8.104) 
Una condición que debe cumplir el control LnL, para su correcto funcionamiento, es que 
la banda de umbral se encuentre dentro de la banda de variación máxima permisible de la 
tensión de salida, el cual es un dato de partida que está definido en las especificaciones, y se 
define como: 
$! 
 $= g 12 ∆$&5 (8.105) 
Teniendo en cuenta el planteamiento anterior, se deduce:  
|∆$&5| f |∆$E]| (8.106) 
Si se tiene que la variación máxima permisible es un parámetro de entrada, ∆Vsal esp (dado 
en las especificaciones), el problema se reduce a determinar el valor máximo absoluto de 
variación máxima de la tensión de umbral, para que el convertidor cumpla con las 
especificaciones, ante unas condiciones de carga determinadas.  
Otro factor, no menos importante, a tener en cuenta a la hora de definir el valor de la 
tensión de umbral, es el valor del rizado de la tensión de salida, ∆Vriz.  
En la figura 8.12, se representa de forma gráfica, la influencia del valor del rizado de la 
tensión de salida, sobre las tensiones que definen la banda de umbral.  
Para un convertidor reductor, el rizado de la tensión de salida viene dado por la variación 
de la carga del condensador de salida entre la capacidad del mismo, entonces: 
∆$Di 
 ∆* 
 1 12 ∆/#2 2 + ∆$jk[ (8.107) 
 






Fig. 8.12 Influencia del rizado de la tensión de salida en la elección de la tensión de 
umbral. 
Donde la variación de la tensión debido a la resistencia serie equivalente ESR, ∆VESR se 
define como: 
∆$jk[ 
 JKL · ∆/# (8.108) 
Por otra parte, si el incremento de la corriente por la bobina se define como: 
∆/# 
 $&'( 1  7 (8.109) 
Entonces, sustituyendo (8.108) y (8.109) en (8.107), se obtiene que el rizado de la tensión 
de salida es igual a: 
∆$Di 
 18 $&'( 1  7, + JKL $&'( 1  7 (8.110) 
Evidentemente, para evitar que el control funcione en régimen permanente como un 
control por histéresis, la variación de la tensión que define la banda de umbral, debe ser 
mayor que la banda definida por el rizado máximo de la tensión de salida. Es decir, debe 
cumplirse que: 
∆$E] f ∆$Di (8.111) 





















 <E · ∆$Di (8.112) 
       donde: ku, es un coeficiente adimensional, que expresa la relación que existe entre la 
banda de umbral y el valor del rizado de la tensión de salida. 
En el apartado 8.4.2 se describe el cálculo del tiempo de retardo del sistema debido al 
umbral.  
Hasta el momento, todo el análisis se ha basado en un sistema continuo en el tiempo. 
Pero, ¿qué otros factores hay que tener en cuenta a la hora de elegir la tensión de umbral, 
cuando se trata de sistemas en tiempo discreto? A continuación, se hace un análisis detallado 
de la influencia que tiene el período de muestreo de la señal en el valor final de la tensión 
umbral.  
8.3.2.3.1 DEFINICIÓN DE LA TENSIÓN DE UMBRAL EN LOS SISTEMAS DISCRETOS.  
Uno de los problemas más importantes a resolver, es poder definir adecuadamente el valor 
de la tensión que define la banda de umbral para una planta dada. Esto permite optimizar el 
diseño y obtener las mejores prestaciones en la respuesta dinámica del convertidor.  
Analizando la figura 8.11, y como ejemplo, si la tensión de umbral ∆Vumb=∆VRmin, 
entonces la banda de umbral se define como:  
$E] 
 $= g ∆$[D%            (8.113) 
Entonces, en dependencia del instante de tiempo en que la tensión de salida es 
muestreada, ver figura 8.11, se pueden definir dos casos particulares: 
a. Caso 1: cuando la señal de muestreo coincide con el instante de tiempo tRmin.  
En este caso, se obtiene la menor variación de la tensión de salida. Aquí el sistema es 
capaz de detectar más rápidamente la variación de la tensión de salida, (∆Vsal min) y 
saturar el ciclo de trabajo de la señal PWM; 
b. Caso 2: cuando la señal de muestreo ocurre un instante después del instante de tiempo 
tRmin.  




En este caso, se obtiene la mayor variación de la tensión de salida, (∆Vsal max). Aquí el 
sistema detecta la variación de la tensión de salida con un retardo igual al período de 
muestreo. 
De este análisis, se deriva una conclusión importante: para calcular adecuadamente la 
tensión de umbral efectiva, es necesario tener en cuenta la peor de las condiciones, (caso 2). 
Entonces, si se define a ∆Vsamp,  como la variación de la tensión de salida provocada por el 
retardo equivalente a un período de muestreo de la señal, Tsamp, el valor de la tensión de 
umbral define como: 
$E] = 
 $= g @∆$[D% + ∆$&!A 
 $= g ∆$[&5                          (8.114) 
 
 
Si se tiene en cuenta la variación de la tensión de salida durante un escalón de carga 
positivo, una vez determinado el valor del período de muestreo, Tsamp, se puede calcular el 
valor de la tensión de salida, tanto para el caso del escalón de carga positivo, como para el 
caso el caso del escalón de carga negativo.  
De todo lo antes expuesto, se puede concluir que el valor mínimo (máximo) de la tensión 
de salida ante un escalón de carga positivo (negativo) no sólo depende del valor del rizado de 
la tensión de salida o de los niveles de la tensión de umbral o de los retardos del sistema, sino 
que depende además, del instante de tiempo en que la señal de salida es muestreada, (período 
de muestreo).  
Una vez definidos y analizados todos los aspectos teóricos y cómo influyen cada uno de 
los parámetros de diseño sobre la respuesta del convertidor, se hace necesario definir una 
metodología de diseño estructurada que permita el diseño óptimo del control LnL.  
8.4 OPTIMIZACIÓN DEL CONTROL LNL 
 
La optimización del control LnL para los sistemas implementados de manera analógica, 
está dirigida a obtener la mejor respuesta dinámica del convertidor para una planta dada. Es 
decir, partiendo de unas especificaciones técnicas determinadas, obtener los valores óptimos 
de la tensión de umbral, tal que el convertidor cumpla con las especificaciones del diseño.  
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Para el caso de los sistemas digitales, el problema se extiende a seleccionar, además de los 
parámetros anteriormente mencionados, el periodo de muestreo más adecuado que garantice 
los requerimientos dinámicos del convertidor dado en las especificaciones. Es evidente, que el 
proceso de optimización de estos parámetros debe estar basado en el peor de los casos, en 
decir, la respuesta del convertidor ante el máximo escalón de carga negativo. 
 
En este apartado se propone una metodología para el diseño de convertidores reductores 
con control LnL. 
 
8.4.1 METODOLOGÍA DE DISEÑO DEL CONVERTIDOR REDUCTOR CON CONTROL LNL 
 
Hasta el momento, no se ha hecho referencia a una metodología de diseño concreta ya que 
muchos de los parámetros de diseño eran seleccionados partiendo de criterios obtenidos como 
resultado de las validaciones experimentales del control y del análisis de los modelos en 
pequeña señal del convertidor. En este epígrafe se pretende justificar cada uno de ellos y se 
propone un algoritmo de diseño a seguir, con el objetivo de optimizar los parámetros del 
convertidor con control LnL. El análisis se realiza para convertidores VRM multifase, 
partiendo de un convertidor reductor equivalente de una sola fase.  
 
Es evidente, que para determinados parámetros de diseño, existe una respuesta dinámica 
próxima a la óptima. Esto es equivalente a decir, que el convertidor va a responder ante los 
transitorios de la carga con el tiempo mínimo posible de recuperación y una variación mínima 
de la tensión de salida. Para el cálculo de estos parámetros se han tomado los valores para las 
condiciones de funcionamiento más desfavorables, es decir, la respuesta del convertidor ante 
transitorios de carga.  
 
La metodología propuesta tiene como principal objetivo optimizar los componentes del 
filtro, minimizándolos de tal manera que el convertidor cumpla con los requerimientos 
dinámicos, de regulación y estabilidad establecido, dado en las especificaciones.  
 
Como ya es conocido, el control LnL está compuesto por un bloque lineal y un bloque no 
lineal. El primero garantiza la respuesta del convertidor en régimen permanente y el segundo 
garantiza la respuesta durante los transitorios. De aquí, que el proceso de optimización está 
dirigido solamente a optimizar fundamentalmente los parámetros del bloque no lineal.  




Por lo tanto, se asume que el cálculo del regulador lineal se optimiza por los métodos 
clásicos, de tal manera que se garanticen los criterios de regulación y estabilidad previamente 
establecidos. La metodología de diseño se mostrará a través de un ejemplo. 
Planteamiento del problema:  
a) Si se tienen las especificaciones siguientes: 
1. Tensión de entrada del convertidor: Vent=5V; 
2. Tensión de salida del convertidor: Vsal=1,5V;  
3. Variación máxima de la corriente de salida: ∆Isal=50A; 
4. Rango de variación de la tensión de salida (±2% de Vsal): ∆Vsal esp=±30mV; 
5. Frecuencia de conmutación fsw=300kHz; 
6. Número de fases: Nf =4. 
7. Inductancia por fase: Lfase=300nH; 
8. Retardo máximo en el procesamiento de la señal: Td0=100ns. (tomado de la 
descripción de hardware realizada para FPGA, Spartan 3 de Xilinx). 
b) Calcular: 
1. Inductancia de la bobina equivalente (Leq); 
2. Condensador del filtro de salida (Co); 
3. Período de muestreo del conversor A/D, (Tsamp). 
4. Tensiones que definen la banda umbral (Vumb max, Vumb min); 
8.4.2 ALGORITMO DE DISEÑO PROPUESTO  
El algoritmo de diseño que se propone consiste en una secuencia de pasos a seguir, que 
garantizan el cálculo de cada uno de los parámetros de diseño del convertidor VRM, y que 
definen la respuesta del mismo ante los transitorios. Este algoritmo es válido para cualquier 
convertidor ya que el análisis se realiza basado en la inductancia y periodo de conmutación 
equivalentes. 
 
Paso 1: Selección del filtro de salida del convertidor.  
Consiste en seleccionar la combinación LC que garantice la respuesta óptima del 
convertidor.  
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a) Calcular el valor de la inductancia equivalente. Asumiendo una inductancia por fase 
igual a 300nH, se puede calcular la inductancia equivalente: 
(m 
 (=&n= 
 300 dp4 
 75 dp  
 
(8.115) 
b) Calcular el valor de la frecuencia de conmutación equivalente. Para el caso de los 
convertidores de una sola fase o multifase con funcionamiento simultáneo, esta 
frecuencia es igual a la frecuencia de conmutación. Para el caso de los VRM con 




 1200 <pu  
 
         (8.116) 
c) Calcular el rango de variación de la tensión de salida, Vsal calc. Permite seleccionar el 
condensador del filtro de salida. Tiene carácter porcentual y se selecciona en función de 
un margen de seguridad estimado de variación de la tensión de salida, entre el definido 
en las especificaciones y el real. Supongamos un margen de seguridad del 15%, entonces 
el coeficiente de seguridad km=0,85, y la variación máxima calculada de la tensión de 
salida se define como:  
∆$&' &' 
 < · ∆$&' ! 
 25,5 $ (8.117) 
Esto quiere decir, que para el cálculo se utilizará un nuevo valor de la variación máxima 
de la tensión de salida, ∆Vsal calc. Teniendo en cuenta el coeficiente km, este rango de variación 
queda definido como ∆Vsal cal=± 25,5 mV, (±85% de ∆Vsal esp). Hay que aclarar que para este 
tipo de aplicación, el valor de la ESR es muy pequeño, por lo que su aportación en la 
variación de la tensión de salida puede ser despreciado. 
d) Seleccionar el valor del condensador del filtro de salida. Permite dimensionar el filtro de 
salida. Para ello, a  partir de la expresión (8.87) y teniendo en cuenta la variación máxima 
de la tensión de salida calculada, igual a ∆Vsal calc=±25,5mV, se obtiene el valor del 
condensador del filtro de salida, ver figura 8.13. El valor escogido es: Co=2,45mF 
(conexión en paralelo de condensadores con ESR=0,035mΩ). 




En la figura 8.13 también se ha representado la variación de la tensión de salida ∆Vsal, 
para el escalón positivo, que como se comentó anteriormente es menos exigente, para el 
convertidor que se está diseñando. 
  
Fig. 8.13 Variación estimada de la tensión de salida ante escalones de carga negativo y 
positivo de 50A e inductancia del filtro de salida equivalente de 75nH. 
El área limitada por la curva de variación de la tensión para escalones negativos de 50A y 
valores de Co=2,45mF, definen el área de diseño, como se muestra en la figura 8.13, (área 
sombreada). 
Paso 2: Selección de la tensión de umbral.  
Permite determinar el valor óptimo de la tensión que determina la banda de umbral. El 
valor de estas tensiones debe garantizar que la variación máxima de la tensión de salida que se 
obtenga, ante la máxima variación de la corriente de carga, se encuentre dentro de la banda 
calculada: ∆Vsal calc=±25,5mV.  
Para ello es necesario: 
a) Calcular el valor del rizado de la tensión de salida. A partir de la ecuación (8.110), se 
puede calcular el valor del rizado de la tensión de salida, ecuación (8.118), para los 
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 18 $&'( 1  7, 
 0,5 $ (8.118) 
 
La componente del rizado debido a la ESR se desprecia, (ver apartado anterior).  El valor 
obtenido del rizado es muy importante, ya que limita el valor máximo, VHT, (mínimo, VLT), de 
las tensiones que definen la banda de umbral.  
b) Calcular el valor de la variación de la tensión de umbral, teniendo en cuenta el valor 
del rizado de la tensión de salida. Este valor se escoge teniendo en cuenta el valor del 
rizado de la tensión de salida, (8.118). De esta forma, se evita que los ruidos de 
conmutación puedan influir en el control. Para ello, se propone el coeficiente 
adimensional, ku, el cual indica cuantas veces es mayor la banda de umbrales respecto a 
la banda definida por el rizado de la tensión de salida.  
 
La selección del valor de este coeficiente depende del tipo de implementación, ver 
epígrafe 8.3.2.3: 
<E 
 2. ∆$E]∆$Di 
 2 (8.119) 
Entonces, el rango mínimo teórico de variación de la tensión de umbral queda definida en 
una primera aproximación como: 
∆$E] D% 
 0,5. <E. ∆$Di 
 0,5 $ (8.120) 
En este caso, se ha seleccionado el valor de la variación que define la banda de umbral 
igual a dos veces la mitad del rizado de la tensión de salida. El valor del coeficiente 
adimensional, ku, debe seleccionarse tal, que se cumpla que los valores de tensión obtenidos 
que definen la banda de umbral se encuentren dentro de la banda que define la máxima 
variación permitida de la tensión de salida, dado en las especificaciones, en este caso 
particular ±2% de Vsal multiplicado por el factor de seguridad, es decir, la banda de umbral 
debe cumplir que ∆Vsal cal >∆Vumb>∆Vriz. 
 
Paso 3: Cálculo del tiempo de retardo TR.  
Permite determinar el tiempo en el que la tensión de salida alcanza el mínimo valor de la 
tensión de umbral superior, Vumb min, dado que el peor caso se da para el escalón de carga 




negativo. A partir de la ecuación (8.85), se obtiene el tiempo que tarda la variación de la 
tensión de salida en alcanzar el valor Vumb min =Vref +∆Vumb min: 
 E] D%6 
 ∆$E] D% · ∆/ 
 24,5 dx (8.121) 
a) Cálculo del período de muestreo mínimo. Permite determinar el valor óptimo del 
período de muestreo para unas condiciones dadas. De esta forma se puede seleccionar 
el conversor A/D adecuado para cada diseño optimizando el consumo de potencia y 
los costes del mismo. 
Teniendo en cuenta el teorema de muestreo de Nyquist-Shannon, y asumiendo n=2 en la 
ecuación (8.103), se obtiene que: 
&! y 12d  E] D%6 $E] D%  
  6,13 dx                 (8.122) 
Entonces, la frecuencia de muestreo del conversor, es igual a: 
t&! c 1&! 
  163 {pu                 (8.123) 
b) Cálculo del tiempo de retardo máximo. Previamente, es necesario conocer el tiempo 
máximo de retardo del sistema. Para el diseño que se ha realizado se propone una 
plataforma de diseño del control del convertidor basada en FPGA. Teniendo en cuenta 
esto, y basados en los resultados obtenidos a partir de la síntesis el diseño real, el 
tiempo de la ruta crítica es igual a Td0=100ns, entonces:  
[ D 
  + &! +  E] D%6 
 130,63 dx (8.124) 
c) Cálculo de la variación de la tensión de salida debido al retardo. Aquí se tiene en 
cuenta la variación de carga en el condensador de salida, debido al retardo total TR dis, 
entonces la variación de la tensión del condensador se define como: 
∆$[D 
 *[D 
 ∆/&' · [ D 
 2,67 $ (8.125) 
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Paso 4: Verificar el valor de la máxima variación de la tensión de salida.  
Permite conocer el valor de la máxima variación de la tensión de salida teniendo en cuenta 
el peor de los casos, es decir, incluyendo los retardos máximos. En el paso 1, la selección del 
filtro de salida, en una primera aproximación, se calculó suponiendo que el sistema respondía 
de manera instantánea a una variación de la corriente de carga. Sin embargo, la respuesta real 
de convertidor se produce pasado un tiempo de retardo que se ha denominado TR dis. Por lo 
tanto, para calcular la variación de tensión de salida real que se produce antes un escalón de la 
corriente de carga, es necesario añadir a la variación de la tensión de salida calculada 
previamente, la variación de la tensión producida por el retardo, ecuación (8.125). De esta 
manera, es posible verificar si los valores obtenidos, una vez incluidos todos los retardos del 
sistema, satisfacen las especificaciones. Es decir, la variación máxima real de la tensión de 
salida, ∆Vsal real, tiene que estar dentro de la banda definida por la variación máxima 
especificada, ∆Vsal esp.  
∆$&' &' 
 ∆$&' &' + ∆$[D 
 28,2 $ (8.126) 
El nuevo valor obtenido, debe cumplir que: 
∆$&' &' | ∆$&' ! (8.127) 
Si la desigualdad (8.127) se cumple, como es el caso mostrado en el ejemplo, el diseño 
está optimizado, y se puede concluir el proceso de optimización cumplimentando el paso 5.  
En el caso contrario, en que la desigualdad (8.127) no se cumpla, es necesario repetir el 
algoritmo. Para ello, se recomiendan dos posibles vías de solución. En una primera 
aproximación, si la diferencia no es significativa se puede modificar disminuyendo, en la 
medida de lo posible, el período de muestreo, Tsamp. Esto es posible, incrementando el valor 
de n en la ecuación (8.122), y repetir el procedimiento.  
Como es lógico, esta opción está limitada por razones tecnológicas, como pueden ser, el 
período máximo de muestreo del conversor A/D, consumo de potencia y costes del 
dispositivo.  
Si después de interactuar no es suficiente para que se cumpla la desigualdad (8.127), es 
necesario retornar al paso 1, y seleccionar otro condensador de salida de mayor capacidad, 




equivalente a escoger un margen de variación de la tensión de salida calculado (∆Vsal calc) 
menor, es decir, mover el área de diseño hacia la derecha en la figura 8.13. Posteriormente se 
requiere repetir el procedimiento. 
Otra posible solución sin tener que modificar los parámetros del filtro, es disminuir la 
banda de umbrales (coeficiente ku). Esta opción está limitada por la relación señal ruido del 
sistema y por el ancho de banda de la plataforma de diseño utilizada para la implementación 
del control. 
Paso 5: Cálculo de las tensiones de umbral a partir de la desviación máxima de la tensión 
de umbral. Define los valores máximo y mínimo de la tensión que define la banda de umbral. 
∆$E] &5 
 ∆$&' !  ∆$&' &'  ∆$[D  ∆$E] D% 
 2,33 $ (8.128) 
Teniendo en cuenta los valores mínimo y máximo de la variación de la tensión de umbral 
obtenida en las expresiones (8.120) y (8.128) respectivamente, el valor de la variación de la 
tensión de umbral se puede seleccionar siempre que se cumpla que: 
∆$E] D% | ∆$E] | ∆$E] &5 (8.129) 
Para el caso particular del ejemplo que se muestra ∆Vumb=1,7mV. De aquí se puede 
definir el valor efectivo de la variación de la tensión de umbral, ∆Vumb efecto, como: 
∆$E] = 
 ∆$E] + ∆$[D  ∆$E] D% 
 3,87 $ (8.130) 
  Los resultados obtenidos en los cálculos mediante el algoritmo propuesto, se muestran en 
la tabla 8.3.  
TABLA 8.3 











∆Vumb  min 
[mV] 
∆Vumb  max 
[mV] 
∆Vumb  sel 
[mV] 
∆Vsal max   
[mV] 
75 300 2,45 6,13 1,5 ±0,5 ±2,33 ±1,7 28,2 
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Basado en el método propuesto de optimización del control LnL, en las figura 8.14 y 8.15, 
se muestra el algoritmo de funcionamiento simplificado del bloque no lineal del regulador 
LnL asíncrono optimizado. Los parámetros de entrada del algoritmo son los mismos que 
mostrado en la figura 7.12, (control LnL original). Los elementos comunes de este algoritmo 
con el nuevo algoritmo propuesto no se han representado en las figuras 8.14 y 8.15.  
 
Fig. 8.14 Algoritmo de funcionamiento del bloque no lineal asíncrono del control LnL optimizado 































Los puntos marcados con la letra A y B, indican los puntos de referencias del algoritmo 
con control LnL optimizado propuesto, a partir de los cuales el nuevo algoritmo difiere del 
algoritmo propuesto en la figura 7.12. 
 
Fig. 8.15 Algoritmo de funcionamiento del bloque no lineal asíncrono del control LnL optimizado 
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El punto marcado con la letra C en las figuras 8.14 y 8.15, es un punto interno de unión, y 
es solo aplicable al algoritmo de control LnL optimizado.  
Aunque el algoritmo propuesto optimiza el regulador, obteniéndose una respuesta 
transitoria mucho mejor ya que reduce al mínimo el tiempo de recuperación del sistema para 
una planta dada, resulta más complejo que el que se muestra en la figura 7.12, requiere de más 
recursos de hardware, por lo que se recomienda elegir el algoritmo, ya sea el más simple, con 
control LnL original, (ver figura 7.12), o el más complejo, con control LnL optimizado, (ver 
figuras 8.14 y 8.15), de acuerdo a las exigencias dinámicas del convertidor. 
Para la validación del algoritmo propuesto se han realizado un conjunto de simulaciones y 
mediciones experimentales con el VRM prototipo, que se muestran a continuación. 
 
8.4.3 RESULTADOS DE LAS SIMULACIONES DEL CONTROL LNL OPTIMIZADO.  
En este apartado, se muestran los resultados de simulación del VRM de 4 fases antes 
escalones de carga de 50A. El ancho de banda del regulador lineal se ha seleccionado 1/10 de 
la frecuencia de conmutación equivalente. Se ha simulado el mismo VRM con control LnL y 
diferentes estrategias de selección de las tensiones de umbral: con umbrales simétricos, con 
umbrales asimétricos y el optimizado. 
En la figura 8.16, se muestran las curvas más representativas del convertidor con control 
LnL optimizado, de arriba hacia abajo: la corriente por la bobina equivalente (sumatoria de las 
corrientes que circula por cada una de las fases), la variación de la tensión de salida, las 
señales de control de saturación del ciclo de trabajo y las señales PWM de cada una de las 
fases.  
Como se puede comprobar, la respuesta del convertidor es óptima y la variación de la 
tensión de salida se encuentra dentro de los límites fijados en las especificaciones. Como se 
puede apreciar, todas las fases se saturan en el mismo instante de tiempo lo que hace que 
aumente la derivada de la corriente por la bobina equivalente (conexión en paralelo de todas 
las fases). Una vez alcanzado el régimen permanente todas las fases continúan con la misma 
secuencia de conmutación que les corresponde. 






Fig. 8.16 Respuesta del VRM con control LnL optimizado ante escales de carga.  
Resultados de simulación. 
 
En la figura 8.17, se muestra una vista ampliada del escalón de carga negativo, 
representado en la figura 8.16, donde las condiciones de funcionamiento son las más críticas.  
 
 
Fig. 8.17 Respuesta del VRM ante un escalón de carga negativo con control LnL optimizado.  












Saturación del ciclo de trabajo




PWM fase 1 PWM fase 3
PWM fase 2 PWM fase 4
Saturación del ciclo de trabajo
(control no lineal optimizado)
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Como se puede observar, el control óptimo no sólo minimiza la variación de la tensión de 
salida durante los transitorios, sino que minimiza también el número de conmutaciones 




        Fig. 8.18 Comparativa entre las respuestas del VRM con control LnL original con umbrales  
simétricos y con control LnL optimizado. Resultados de simulación. 
Esto, evidentemente, se refleja en una mejora de las características térmicas del 
convertidor, ya que disminuyen las pérdidas en conmutación de los semiconductores respecto 
al control LnL original. Teniendo en cuenta estas diferencias, en la figura 8.18, se muestra una 
comparativa entre las respuestas del VRM con control LnL original y el optimizado. Las 
tensiones de umbral seleccionadas corresponden con la variación máxima teniendo en cuenta 
los retardos del sistema. 
Como se puede ver, la respuesta del convertidor con control LnL original y con umbrales 
simétricos, genera una sobreoscilación debido a la cercanía de las tensiones de umbral. Hay 
que destacar que en ambos casos, la primera oscilación de la tensión de salida que aparece, 
una vez ocurrido el escalón, coincide en forma y amplitud. No ocurriendo así con la corriente 
equivalente. 
El problema aparece cuando la tensión de salida retorna y entra dentro de la banda de 

















cificaciones, esta sobreoscilación puede generar problemas de compatibilidad electromag-
nética.  
Otra de las diferencias que se observan en las simulaciones, ver figura 8.18, se refiere al 
primer pico de la corriente de salida del VRM. Como se puede apreciar la corriente de pico 
del VRM con control LnL original es aproximadamente un 12% mayor que la del VRM con 
control LnL optimizado. 
Esto se debe a que los tiempos Ton y Toff durante el transitorio, dependen fundamen-
talmente de cómo están definidas las tensiones de umbral, ya que esto determina el tiempo en 
que los interruptores se encuentran saturados. Teniendo en cuenta esta desventaja se propone 
el control LnL con umbrales asimétricos. 
8.4.4 RESULTADOS DE LAS SIMULACIONES DEL CONTROL LNL ASIMÉTRICO  
La solución al problema planteado en el epígrafe anterior para el control LnL simétrico, 
está en establecer los umbrales asimétricos, en particular cuando la tensión de salida cae por 
debajo de la tensión de umbral durante un escalón de carga positivo.  Como el cálculo de los 
umbrales se realiza para el caso más desfavorable, el escalón de carga negativo, y conociendo 
que la derivada de la corriente por la bobina es una función de la tensión aplicada a sus 
terminales, el valor máximo de sobreocorriente en el transitorio, se puede ajustar, controlando 
el momento en que el control LnL satura el ciclo de trabajo.  
Esto quiere decir, que las tensiones de umbral calculadas están optimizadas para el caso en 
que la derivada de la corriente por la bobina es la menor. Contando con una derivada mayor, 
como es el caso de un escalón de carga positivo, se puede retrasar el inicio de la saturación, 
siempre que se garantice que la variación de la tensión de salida no se salga de la banda 
definida en las especificaciones.  Es evidente que esto se logra, optimizando el valor de la 
tensión de umbral para este caso particular. 
Desde el punto de vista funcional (especificaciones) no tiene importancia, porque ambos 
VRM cumplen con las especificaciones, pero desde el punto de vista constructivo existen 
algunos inconvenientes. Es evidente, que tener mayores valores de sobrecorriente en el VRM 
con control LnL con umbrales simétricos, ver figura 8.18, afecta a los compoentes 
magnéticos. Esto implica componentes magnéticos de mayores dimensiones (con el objetivo 
de evitar la saturación del núcleo) y como consecuencia se penaliza el tamaño del convertidor. 
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Con el objetivo de disminuir estas sobrecorrientes, se propone el control LnL con 
umbrales asimétricos. La única diferencia radica en la selección de la tensión de umbral que 
se encuentra por debajo de la tensión de referencia.  
Entonces, se define como control LnL asimétrico, cuando el módulo del incremento que 
define la tensión de umbral, por encima y por debajo del valor de la tensión de referencia, son 
diferentes, es decir: 
}∆$E] !"} ~ }∆$E] %)} (8.131) 
Para entender cuál es la física del problema, en la figura 8.19, se muestra la evolución de 
la corriente por la bobina para el caso del escalón de carga positivo, figura 8.19 (a), y para el 
caso del escalón de carga negativo, figura 8.19 (b). Ambas variaciones de corriente se han 









Fig. 8.19 Escalones de carga negativo (a) y positivo (b). Análisis de la variación de la carga para el 














































Según la figura 8.19, se puede definir la carga total como: 
*" D 
 *E] D6 + *[ 6 + *&!6 + *6 
 *[ + * (8.132) 
Para el caso del escalón de carga positivo, la carga total se puede expresar como: 
*" &D 
 *E] &D + *[  + *&! + * 
 *[ + * (8.133) 
Si se quiere que la variación máxima de la tensión de salida durante el escalón de carga 
positivo sea igual a la máxima variación de la tensión de salida durante el escalón de carga 
negativo, es decir, QT sim= QT asim. Partiendo de esta definición, para igualdad de ∆I y ∆Vsal max, 
y suponiendo que la ESR≈0, se tiene que: 
[6 · ∆/ + 12 6 · ∆/ 
 [ · ∆/ + 12  · ∆/ (8.134) 
Si se representa la expresión (8.134) en función de las tensiones de entrada y salida, se 
obtiene que: 
[6 + 12 ∆/ · ($&' 
 [ + 12 ∆/ · ($%  $&' (8.135) 
Si se tiene en cuenta que la variación de la carga en el condensador está definida por la 
capacidad del condensador y la variación de la tensión, ∆QC=C∆VC, entonces la variación de 
la carga del condensador debido a la tensión de umbral simétrica, ∆QC sim se define como: 
∆$E] D 
 ∆$ D 
 ∆* D 
 ∆/ · [6  (8.136) 
Para el caso del umbral asimétrico: 
∆$E] &D 
 ∆$ &D 
 ∆* &D 
 ∆/ · [  (8.137) 
Despejando los tiempos TR y T’R de las ecuaciones (8.136) y (8.137) y sustituyendo en 
(8.135) se obtiene que: 
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∆$E] D · ∆/ + 12 ∆/ · ($&' 
 ∆$E] &D · ∆/ + 12 ∆/ · ($%  $&' (8.138) 
Multiplicando por ∆I y reagrupando teniendo en cuenta las ecuaciones (8.87) y (8.89), 
ESR despreciable, se obtiene el valor de la variación de la tensión de umbral asimétrico: 
∆$E] &D 
 ∆$E] D + @∆$&' %) &5  ∆$&' !" &5A (8.139) 
Dividiendo las ecuaciones (8.87) y (8.89), asumiendo ESR≈0, se obtiene que: 
∆$&' %) &5∆$&' !" &5 
 $%  $&'$&' 
 17  1 (8.140) 
Entonces sustituyendo en (8.139) se obtiene que: 
∆$E] &D 
 ∆$E] D + 817  29 ∆$&' !" &5 (8.141) 
En función de los parámetros de diseño, el umbral mínimo asimétrico es igual a: 
∆$E] D% &D 
 ∆$E] D% + 12 817  29 ∆/, · ( · $%  $&' 
 15,1 $ (8.142) 
De la misma manera se puede calcular el valor del umbral asimétrico máximo: 
∆$E] &5 &D 
 ∆$E] &5 + 12 817  29 ∆/, · ( · $%  $&' 
 16,9 $ (8.143) 
Si tenemos en cuenta los retardos del sistema, ecuación (8.124), y el valor de la tensión de 
umbral seleccionado, ∆Vumb=1,7mV, se obtiene que el valor efectivo de la variación del 
umbral asimétrico es igual a: 
∆$E] &D 
 ∆$E] + 12 817  29 ∆/, · ( · $%  $&' 
 16,27 $ (8.144) 
 




En la figura 8.20, se muestran los resultados de las simulaciones para el VRM con control 
LnL asimétricos (Vumb asim=Vref -16,27mV). Como se puede ver, las tensiones que definen la 
banda de umbral son asimétricas respecto a la tensión nominal de la tensión de salida.  
La tensión que define el límite superior de la banda de umbral, se mantiene constante, 
tanto para el control LnL con control simétrico (ver figura 8.18), como para el VRM con 
control asimétrico, (ver figura 8.20).  Como se puede apreciar, ambas propuestas cumplen con 
las especificaciones dinámicas de partida. 
 
 
Fig. 8.20 Respuestas del VRM con control LnL asimétrico y optimizado ante escalones de carga. 
Resultados de simulación. 
Esto se debe a que el proceso de optimización del control, está realizado, teniendo en 
cuenta la respuesta del VRM ante el escalón de carga negativo. Incrementar esta tensión, 
implica empeorar la respuesta del VRM, que puede hacer que el VRM no cumpla con las 
especificaciones de diseño. 
 
En la figura 8.21, se muestran las respuestas de los VRM con los diferentes controles LnL. 










Ipico opt=140,45 A Ipico asim=138,34 A





Fig. 8.21 Comparativa entre las respuestas del VRM con los diferentes controles LnL. Resultados de 
simulación. 
 
En todos los casos, la respuesta del VRM en régimen permanente es idéntica, ya que sólo 
depende del regulador lineal y éste es el mismo en cada convertidor. Es por eso, que el 
análisis se centra solamente en la respuesta del convertidor durante los transitorios. 
 
Es evidente, que la mejor respuesta la presenta el VRM con control LnL optimizado. Este 
control garantiza el menor tiempo de recuperación del sistema, con la mínima variación de la 
tensión de salida durante los transitorios, ver figura 8.21. Mientras, que por su parte, el VRM 
con control LnL con umbrales simétricos y asimétricos, generan una sobreoscilación 
amortiguada alrededor del valor nominal de la tensión de salida. 
El VRM con control LnL simétrico, presenta la mayor corriente pico de todos los VRM, 
aproximadamente un 12% mayor que el VRM con control LnL optimizado, y un 14% 
superior al control LnL asimétrico.  
Además, los tiempos de recuperación de cada uno de los controles LnL son diferentes, ver 
figura 8.22. Si se toma como referencia, el tiempo de recuperación del VRM con control LnL 
optimizado, entonces, la relación entre los tiempos de recuperación durante los escalones de 













Para el caso, del VRM con control LnL simétrico: 
L 
  !" D !" "! 
 11 (8.145) 
L 
  %) D %) "! 
 5 (8.146) 
Para el caso del VRM con control LnL asimétrico: 
L 
  !" &D !" "! 
 6 (8.147) 
L 
  %) &D %) "! 
 5 (8.148) 
De los resultados obtenidos, se puede concluir lo siguiente: 
1. Todos los VRM con control LnL cumplen con las especificaciones de partida; 
2. Es evidente que el VRM con control LnL original tiene una mayor valor de 
sobrecorriente. Esto implica un incremento de las dimensiones de los magnéticos, 
y mayores pérdidas en los semiconductores;  
3. El control LnL original como presenta umbrales simétricos, el control genera un 
mayor número de conmutaciones durante el transitorio. Esto trae como consecuen-
cia, un incremento de las emisiones electromagnéticas del VRM; 
El control LnL con umbrales asimétricos mejora los inconvenientes que presenta el 
control LnL con umbrales simétricos, especialmente durante los escalones de carga positivos, 
donde el tiempo de recuperación del sistema se ve reducido considerablemente, ver figura 
8.22 (a). 









(b) Escalón de carga negativo 
 
Fig. 8.22 Respuesta del VRM con diferentes controles LnL, durante escalones de carga: (a) positivo (b) 
negativo. Resultados de simulación. 
En la tabla 8.4, se resumen los principales datos obtenidos de los resultados de las 




























RESUMEN DE LOS PRINCIPALES RESULTADOS DE LAS SIMULACIONES DE LOS VRM CON LAS DIFERENTES 

















Simétrico 158,27 -13,9 28,1 ±1,7 ±3,87 35,4 28,9 
Asimétrico 138,34 -26,1 28,1 +1,7 
-14,47 
+3,87 
-16,27 18,9 28,9 
Optimizado 140,45 -13,9 28,1 ±1,7 ±3,87 3,27 5,7 
 
A continuación se muestran los resultados experimentales que validan los resultados 
teóricos obtenidos en este capítulo. 
 
8.4.5 RESULTADOS DE EXPERIMENTALES DEL CONTROL LNL OPTIMIZADO  
 
A continuación, se muestran los resultados de los experimentos realizados basado en el 
prototipo de VRM de 4 fases, ver anexo I. El control se diseñó totalmente digital según el 
diagrama de bloques de la figura 7.2. Como plataforma de diseño se utilizó una FPGA de bajo 
coste, específicamente una Spartan 3 de Xilinx. Se ha analizado el comportamiento del VRM 
con control lineal y control LnL optimizado ante escalones de carga positivo con derivada de 
la corriente de 4A/µs. El ancho de banda del bloque lineal del control para ambos casos, es de 
aproximadamente 42kHz. En la figura 8.23 (a), se muestra la respuesta del VRM con control 
lineal ante un escalón de carga positivo de 0 a 10A. Con líneas continuas se representa la 
banda de tensión definida por las especificaciones de partida, es decir la tensión de referencia 
±30mV.  
 
Como se puede ver el convertidor con control lineal no cumple con las especificaciones y 
el tiempo de recuperación es aproximadamente 80µs. Para tener una mejor representación de 
la variación de la tensión de salida para el caso del convertidor con control lineal y poder 
comparar en la misma escala del tiempo se ha en la figura 8.23 (b) se representa la respuesta 
ampliada en el tiempo del convertidor con control lineal.  
 









(b) Con control lineal (vista ampliada) 
 
(c) Con control LnL optimizado 
Fig. 8.23 Respuesta del VRM con diferentes controles digital: lineal y LnL optimizado.  
 




En la figura 8.23 (c), se muestra la respuesta del VRM con control LnL optimizado. Como 
se puede ver, la respuesta del convertidor con control LnL optimizado es mejor que la del 
lineal, ya que logra que la variación de la tensión de salida no sobrepase los límites fijados en 
las especificaciones. Como ya se había analizado en los planteamientos teóricos, este tipo de 
control genera una mayor sobrecorriente durante el transitorio. El valor máximo de la 
sobreoscilación es mayor que el teórico ideal calculado, ecuación (8.37), debido a que existe 
un retraso en la activación del bloque no lineal del control, por lo que se requiere una mayor 
carga para compensar la variación de la tensión en la salida. 
 
Los resultados obtenidos, tanto mediante simulación como experimentales realizados a los 
prototipos, validan los resultados teóricos obtenidos y demuestran la validez de la 
metodología propuesta de optimización del control LnL.  
 
Por otra parte, se valida el algoritmo de cálculo de cada uno de los parámetros de diseño 
del convertidor, tanto para el control LnL original, como para el control LnL optimizado. 
Además, se valida la implementación del algoritmo de control propuesto a través de la 
plataforma de diseño basada en FPGA. 
 
Cabe destacar que los resultados obtenidos se pueden ver muy influenciados por los 
parásitos del sistema (especialmente las inductancias parásitas debido al rutado del circuito 
impreso, las capacidades parásitas, etc.), el ruido generado durante la conmutación, así como 
las características del conversor A/D. 
CONCLUSIONES 
 
En este capítulo se ha realizado por primera vez, el planteamiento teórico de optimización 
del control LnL aplicado a los convertidores reductores, basado en el método del balance de 
cargas, en el que se han incluido los principales efectos reales que afectan al diseño. Por una 
parte, se han definido cada uno de los factores que influyen en la dinámica del convertidor y 
por otra, cómo optimizarlos con el objetivo de obtener la mejor respuesta ante un escalón de 
carga para unas condiciones dadas.  
 
Se ha propuesto y validado, tanto con resultados de simulación como con resultados 
experimentales, un algoritmo de diseño para el cálculo de los parámetros del convertidor con 
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control LnL, optimizado.  Este algoritmo permite calcular todos los parámetros de diseño 
tanto para sistemas continuos en el tiempo (analógicos), como para sistemas discreto 
(digitales).  
 
Además, se propone el control LnL asimétrico como solución a los problemas de sobre-
oscilación (ringing) que se generan en el VRM con control LnL original (umbrales 
simétricos). Se justifica, teórica y prácticamente, el proceso de optimización de las tensiones 
de umbral para el regulador LnL asimétrico. El VRM con control LnL asimétrico, mejora las 
características dinámicas del convertidor durante los transitorios, mejorando el tiempo de 
recuperación del sistema durante los escalones de carga positivos y negativos, respecto al 
VRM con control LnL simétrico. 
 
Por otra parte, el algoritmo propuesto no solo permite optimizar el diseño desde el punto 
de vista de los principales parámetros del sistema, sino que permite en caso de que sea 
necesario, fabricar un circuito integrado de uso específico (ASIC), disponiendo de los 
elementos físicos (hardware) optimizados para su implementación. Esto podría permitir 
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CAPÍTULO 9 
CONCLUSIONES Y APORTACIONES  
 
9.1 APORTACIONES DEL PRESENTE TRABAJO 
 
El presente trabajo representa un primer paso en el estudio del control LnL aplicado a 
convertidores reductores síncronos multifase (VRM multifase, del inglés Multiphase Voltage 
Regulator Module) con respuesta dinámica rápida. Este estudio se ha dividido en cuatro 
grandes bloques temáticos: introducción y estado de la técnica, valoración cuantitativa del 
control LnL, propuesta y implementación original del control LnL mixto y totalmente digital,  
y, finalmente, optimización del control LnL. 
 
Una vez enfocado el ámbito del proyecto, presentado el estado de la técnica, descritas las 
principales configuraciones de VRM, así como el funcionamiento del control LnL, se ha 
realizado un análisis comparativo de la respuesta transitoria de varias configuraciones de 
convertidor VRM multifase, en el cual se han modificado diferentes parámetros de diseño, 
como son la frecuencia de conmutación, la inductancia por fase, la capacidad del filtro de 
salida, el tipo de control, etc. El objetivo de este estudio ha sido mostrar las ventajas que 
aporta el control LnL en la mejora de las características dinámicas de los VRM multifase, y su 
impacto sobre el área y volumen del diseño final. 
 
También, se ha propuesto y validado una novedosa solución de control mixto 
analógico/digital aplicable a convertidores multifase. Esta nueva propuesta evita la necesidad 
de utilizar convertidores analógico/digitales, lo que la hace muy interesante para ser utilizada 
en aplicaciones con determinados requerimientos dinámicos. Esta solución mixta puede ser 
aplicada tanto a los controles lineales clásicos, como para la implementación del control LnL. 
 
A continuación, se ha propuesto, diseñado y validado la implementación totalmente 
digital del control LnL para convertidores VRM multifase. Se han caracterizado cada uno de 
los bloques que la componen y su influencia en la respuesta dinámica del convertidor. Dentro 
del proceso de optimización del control LnL totalmente digital se han propuesto nuevas 
soluciones de moduladores de ancho de pulso digitales (DPWM) que permiten obtener 




frecuencias de conmutación mucho más elevadas, manteniendo la misma frecuencia de reloj 
del sistema. Por otra parte, se ha propuesto y validado la implementación de un convertidor 
analógico digital (ADC) tipo ventana, para aplicaciones específicas en electrónica de 
potencia. Esto crea nuevas perspectivas sobre el diseño del control LnL en un solo chip. 
También, se ha demostrado que las propuestas y mejoras desarrolladas para el control LnL 
totalmente digital son aplicables al control lineal clásico. 
 
Finalmente, se propone y se valida una metodología para la optimización y el cálculo de la 
respuesta del control LnL a partir de las especificaciones de diseño del VRM multifase. Esto 
permite seleccionar adecuadamente los valores del filtro de salida del convertidor (inductancia 
por fase y condensador de salida) y las tensiones de umbrales tanto para el control LnL 
asimétrico como simétrico. Además, para el caso de los controladores diseñados digitalmente, 
se analiza la influencia de la frecuencia de muestreo del convertidor A/D sobre la dinámica 
del convertidor.  Tanto el algoritmo de optimización propuesto, como la metodología de 
diseño son válidos para todo tipo de convertidores reductores, sean de una sola fase o 
multifase. La metodología de optimización es válida tanto para la implementación del control 
LnL de forma analógica, mixta o totalmente digital.  
 
Cabe destacar,  que para la validación experimental de los resultados obtenidos mediante 
simulación de cada una de las propuestas, se ha planteado el diseño de un convertidor VRM 
multifase reconfigurable, que ha permitido evaluar todas las configuraciones estudiadas, 
aprovechando las ventajas que nos aporta la plataforma de diseño con FPGA. Esto ha 
posibilitado que con un único diseño hardware se haya logrado configurar un amplio 
conjunto de convertidores diferentes, garantizando los criterios de estabilidad, así como las 
especificaciones de partida.  
 
Como resultado, las aportaciones del presente trabajo se pueden dividir en cuatro grupos 
fundamentales: 
1. Las relacionadas con la aplicación del control LnL a convertidores VRM 
multifase; 
2. Las relacionadas con el diseño del control mixto analógico/digital; 
3. Las relacionadas con el diseño totalmente digital del control LnL; 
Capítulo 9                                                                                                                     Conclusiones y Aportaciones 
 327
4. Las relacionadas con la optimización de la respuesta del control LnL. 
 
9.1.1 APORTACIONES RELACIONADAS CON LA APLICACIÓN DEL CONTROL LNL A 
CONVERTIDORES VRM MULTIFASE. 
 
Una de las principales aportaciones de este trabajo es la aplicación del control LnL a 
convertidores reductores síncronos multifase (VRM multifase). Esta estrategia de control se 
basa en el funcionamiento simultáneo de dos controles: uno lineal en modo tensión, que 
responde ante las variaciones de baja frecuencia de la tensión de salida, y otro no lineal, el 
cual responde ante los transitorios que ocurren durante los escalones de carga, optimizando de 
esta manera la respuesta del bloque de potencia. 
 
Las principales ventajas que aporta la aplicación del control LnL a los VRM multifase son 
los siguientes: 
 
1. El control LnL propuesto proporciona una implementación sencilla y de bajo coste, 
ya que solo precisa el sensado de la tensión de salida. Este tipo de control permite 
establecer con facilidad la lógica de saturación del ciclo de trabajo, para actuar 
eficazmente durante los transitorios de la corriente de carga.  
 
2. Comparando dos convertidores, uno con control lineal y otro con control LnL, el 
convertidor con control LnL permite aumentar la inductancia equivalente (Leq), respecto 
del convertidor que utiliza control lineal. Esto significa que, garantizando las mismas 
especificaciones dinámicas, el control LnL permite adoptar una de las siguientes 
opciones: 
 
a) Seleccionar un valor de inductancia mayor por fases, por lo que se disminuye el 
rizado de la corriente por el convertidor y las pérdidas de potencia.  
b) Elegir un número menor de fases, aumentando la simplicidad y reduciendo el 
tamaño y el coste, sin reducir la respuesta dinámica con relación al control lineal.  
c) Elegir una frecuencia de conmutación menor, que implica una reducción de las 
pérdidas en conmutación. 




Estas ventajas se deben a que el control LnL permite independizar, en cierta manera, el 
ancho de banda del control lineal de la respuesta dinámica del convertidor. 
 
9.1.2 APORTACIONES RELACIONADAS CON EL DISEÑO DEL CONTROL MIXTO 
ANALÓGICO/DIGITAL. 
 
En esta tesis se ha propuesto la implantación de control mixto analógico/digital. Las 
principales ventajas que aporta el control mixto, en la implementación de los convertidores 
VRM multifase, se describen a continuación:  
a) Generalidad de la estructura del control mixto, que permite ser aplicada tanto para 
los controles lineales clásicos, como para la implementación del control LnL. 
b) Posibilidad de evitar la utilización de convertidores analógico/digitales, 
característica muy interesante para aplicaciones con requerimientos dinámicos 
exigentes. Esta característica, si bien es cierto que ofrece muchas prestaciones, 
complica el posterior procesamiento de las señales, lo que implica un 
encarecimiento total del sistema.  
c) Uso de un solo regulador lineal y en un único bloque analógico, lo hace que el 
diseño del sistema sea sencillo, fácilmente configurable, y donde los costes están 
básicamente determinados por el bloque digital. 
d) Flexibilidad de la plataforma basada en FPGA, que permite, con un mismo 
hardware, configurar y estudiar múltiples configuraciones topológicas de 
convertidores VRM multifase, así como comparar con facilidad las prestaciones 
que presentan cada una de las configuraciones desarrolladas. 
 
9.1.3 APORTACIONES RELACIONADAS CON EL DISEÑO TOTALMENTE DIGITAL DEL 
CONTROL LNL. 
 
Se ha propuesto y validado la implementación totalmente digital del convertidor VRM 
multifase con control LnL. Además, se han resumido y caracterizado los parámetros más 
importantes a tener en cuenta para el diseño de un convertidor, tanto con control lineal como 
con control LnL. 
 
Se ha propuesto y validado el funcionamiento de una nueva estructura de controlador 
asíncrono, que permite independizar la respuesta dinámica del convertidor respecto del ancho 
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de banda del regulador lineal. Se ha mostrado la influencia del período de muestreo del 
multiplexor de modo de control (MMC) sobre la respuesta transitoria. 
 
Se ha propuesto y validado una nueva implementación de convertidor A/D para 
aplicaciones de electrónica de potencia. Se ha demostrado que dicha solución, gracias al 
funcionamiento concurrente de las FPGA, permite disminuir de manera considerable el 
período de muestreo de la señal de entrada del convertidor A/D y también el período de 
latencia del mismo. 
 
9.1.4 APORTACIONES RELACIONADAS CON LA OPTIMIZACIÓN DE LA RESPUESTA 
DEL CONTROL LNL.  
 
Se ha propuesto y validado, por primera vez, un algoritmo de diseño para el cálculo 
óptimo de los parámetros del convertidor VRM multifase con control LnL. Además, se ha 
planteado el control LnL asimétrico como solución a los problemas de sobreoscilación que se 
generan en el VRM multifase con control LnL simétrico. Se justifica, teórica y prácticamente, 
el proceso de optimización de las tensiones de umbral para el controlador LnL asimétrico. 
 
Por otra parte, el algoritmo propuesto no solo permite optimizar el diseño desde el punto 
de vista de los principales parámetros del sistema, sino que permite, en caso de que sea 
necesario, fabricar un circuito integrado de uso específico (ASIC), disponiendo de los 
elementos físicos (hardware) optimizados para su implementación. Esto resulta una 
aportación muy interesante, especialmente cuando las exigencias de consumo, tamaño y coste 
del convertidor sean muy restrictivas.  
 
9.2 RECOMENDACIONES PARA TRABAJOS FUTUROS 
 
Durante el desarrollo del presente trabajo se han identificado una serie de líneas de 
investigación, así como posibles estudios futuros para mejorar, profundizar y ampliar los 
conocimientos y los campos de aplicación del control LnL.  
 
Teniendo en cuenta lo anteriormente descrito se pueden resumir las siguientes líneas 
futuras de trabajo: 




1. Profundizar en el diseño óptimo de los VRM multifase, para definir en función de 
una serie de parámetros de entrada, cuáles son las características y los parámetros de 
diseño más adecuados para cada aplicación. Esto permitiría obtener un algoritmo de 
diseño cuya optimización dependerá de las exigencias de la aplicación. Es por ello, que se 
recomienda estudiar en profundidad cada uno de los parámetros del VRM (número de 
fases, frecuencia de conmutación, capacidad del filtro de salida, etc.), dado un conjunto 
de parámetros (rendimiento, densidad de potencia, gestión térmica del convertidor, etc.) 
con diferentes niveles de prioridad. 
2. Investigar en el diseño de los VRM multifase autoajustables (selftuning), que 
permitan ajustar los parámetros propios del control LnL en función de la evolución de los 
principales parámetros del convertidor. 
3. Teniendo en cuenta las ventajas que ofrece el control LnL en cuanto a que 
independiza el ancho de banda del control lineal de la respuesta del sistema, así como el 
desarrollo de nuevas plataformas de diseño, como por ejemplo las FPGA, y teniendo en 
cuenta los resultados obtenidos hasta el momento, se recomienda el estudio de nuevas 
estrategias para el diseño de un control universal integrado en un solo chip. 
4. Generalización del control LnL a otras topologías tales como convertidores 
elevadores, reductor/elevador, etc. Esto implica, por una parte, un estudio más profundo 
de la variación del ciclo de trabajo para estas topologías, ya que las mismas presentan 
ceros en el semiplano derecho de la función de transferencia del bloque de potencia, y, 
por otra parte, buscar nuevas alternativas topológicas equivalentes a este tipo de 
convertidores. 
5. Aplicación del control LnL a inversores sinusoidales que funcionan con cargas no 
lineales, con el objetivo de disminuir la amplitud de los armónicos distintos del 
fundamental, y por lo tanto la distorsión armónica total. 
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Durante la etapa de investigación se ha diseñado y estudiado un grupo de prototipos que 
marcan determinadas etapas. Cada uno de ellos se han modificado y perfeccionando en 
dependencia de las nuevas necesidades y direcciones que ha tomado la investigación.  
 
Para resumir cada una de las etapas, a continuación se exponen los prototipos más 
significativos. Cada uno de los prototipos desarrollados, cumplen con las especificaciones de 
partida. Esta condición es imprescindible para la verificación práctica de los resultados, tanto 
teóricos como de simulación obtenidos. Toda la evolución que han experimentado los 
prototipos, están relacionado con el proceso de caracterización del control LnL aplicado a los 
VRM multifase.  
 
El dato de partida era el diseño de un convertidor reductor síncrono multifase con 
entrelazado capaz de funcionar con una estrategia de control lineal y con control LnL, sin 
modificar las características eléctricas del mismo y que cumpla con ciertos requerimientos 
dinámicos.  
 
En el primer prototipo se utiliza como plataforma de diseño una FPGA de Altera. Al 
aumentar la resolución del convertidor, se necesitan frecuencias de reloj más elevadas. Esto 
hace que sea necesario cambiar de plataforma digital. Como resultado se elije otra con 
mayores prestaciones, la Spartan 3 de Xilinx.  
 
En la figura I.1, se muestra el prototipo 1 de un convertidor multifase síncrono con 
entrelazado de 8 fases colocadas de forma lineal. La selección del número de fases (entre 4 y 
8 fases), al igual que la frecuencia de conmutación, se hace con ayuda de una señal de 
activación externa (selección de fases), que se genera en el bloque digital (ver capítulo 6). La 
carga se encuentra emplazada en la parte central inferior, muy cerca de la salida del 
convertidor. 




Fig. I.1  Prototipo 1 de VRM de 8 fases. 
 
En la figura I.2, se muestra el prototipo 2 del convertidor multifase síncrono con 
entrelazado de 8 fases  modular. Este diseño mejora las características del anterior  en cuanto 
a requerimientos térmicos corriente y derivada de la corriente de salida. Por otra parte permite 
una mejor caracterización del convertidor.  
 
 
Fig. I.2  Prototipo 2 de VRM de 4 fases por módulo. 
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Se mejora el acceso a los puntos característicos de medición, ya que se incluyen sondas 
para la medición de cada una de las corrientes, tanto por la bobina de cada fase una de las 
fases, como la corriente total del módulo. Su concepción modular, permite obtener un diseño 
más robusto de la planta (ver figura I.2, I.3).  
 
 
Fig. I.3  Módulo de 4 fases, cara frontal y posterior. 
 
En la figura I.3, se muestran la cara frontal y posterior del módulo de 4 fases. Cada 
módulo VRM de 4 fases accede a la carga a través de un conector que se encuentra ubicado 




a) Cara anterior b) Cara posterior 
Fig. I.4 Prototipo 1. Bloque analógico (control). 
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En las figuras I.4 y I.5, se muestran el bloque analógico correspondiente a los prototipos 1 
y 2 respectivamente. Este diseño permite de forma práctica y muy sencilla la selección de la 




c) Cara anterior d) Cara posterior 
Fig. I.5 Prototipo 2. Bloque analógico (control). 
 
En la figura I.6, se muestran cada uno de los bloques incluyendo la carga y la 
interconexión entre cada uno de ellos.  
 
 
Fig. I.6  Interconexión entre cada uno de los bloques con la carga. 
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Las mediciones se han realizado a VRM de 4 y 8 fases, con una inductancia por fase de 
300nH, una capacidad de salida de 1,2mF y frecuencias de conmutación de 300kHz y 
600kHz. El bloque analógico permite seleccionar entre dos estrategias de control: Lineal y 
LnL y el acondicionamiento de las señales analógicas para su posterior procesamiento digital. 
 
Por otra parte el bloque digital permite la selección de la frecuencia de conmutación del 
convertidor y genera las señales de control para cada una de las fases entrelazadas entre sí. 
 
Para el caso del diseño del VRM implementado totalmente digital, se han utilizado 
elementos comunes como son la etapa de potencia, la carga y la FPGA, incorporándose un 










Fig. I.7  Interconexión entre cada uno de los bloques con la carga para el caso de la 
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Durante todo el proceso de experimentación se ha utilizado un banco de pruebas que se 
muestra en la figura I.8. 
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ANEXO II 
II.1  RESULTADOS GENERADOS POR EL PEXPRT PARA VRM DE 4 
FASES 300 KHZ CON CONTROL LNL. 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                 Waveform Description                 | 
+------------------------------------------------------+ 
Square Voltage Waveform 
Positive Voltage Value: 3.500 V 
Negative Voltage Value: 1.500 V 
Frequency: 300 kHz 
Continuous Conduction Mode 
Average Current Value: 25.000 A 
Current Ripple Value: 29.200 A 
Specified Inductance Value: 0.120 uH 
Duty Cycle (ton/T): 30 % 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                    Design Inputs                     | 
+------------------------------------------------------+ 
Gap at both legs 
Use Bobbin: Yes 
Component with wires (no planar) 
2D Winding strategies are feasible 
Maximum number of parallel turns: 3 
Maximum number of layers: 20 
Heat transfer method: Normal 
 
Winding efficiency defined by turns spacing: 
   Intralayer spacing: 25% of wire diameter 
   Interlayer spacing: 25% of wire diameter 
 




   Top Margin Tape: 0% of Window Height 
   Central Margin Tape: 0% of Window Width 
 
Maximum temperature rise: 30 ºC 
Bmax/Bsat: 65% 
Maximum Gap Length: 50% of Window Height 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                   Modeling Options                   | 
+------------------------------------------------------+ 
Winding losses calculated accounting for skin effect 
Number of harmonics to be considered: 32 
Optimization of solutions for each parallel configuration 
No Restrictions applied (all possible configurations will be considered) 
 
+------------------------------------------------------+ 




  Winding Losses (using selected model): 215.201 mW 
  Winding Losses (only DC resistance): 141.650 mW 
      Winding DC Losses Calculation: Rdc*Irms^2 
          Rdc: 203.504 uohm 
          Irms: 26.383 A 
  Core Losses: 232.596 mW 
 
  Total Losses (Core + Winding): 447.797 mW 




  Window Filling (AreaWire/AreaAir): 19.555 % 
Reporte PExprt                                                                                                                                              Anexo II 
 361




  Variation of B: 109.375 mT 
  Maximum B: 148.33 mT 
 
Magnetic Field Strength: 
------------------------ 




  Initial: 2700 




  Current density: 8.75 A/mm^2 
  Obtained Inductance: 0.12 uH 
  Temperature Rise: 27.8691 ºC 
 
+------------------------------------------------------+ 
|             Design Constructive Results              | 
+------------------------------------------------------+ 
Design Library: Ferroxcube_Design 
Core Size: RM6R 
Core Material: 3C81 
Bobbin: RM6R 
Wire: LITZ_1*12*0.4 
Number of Turns: 1 
Number of parallel turns: 2 
Gap: 377.85 um 
 
Reporte PExprt                                                                                                                                              Anexo II 
 
 362
II.2   RESULTADOS GENERADOS POR EL PEXPRT PARA VRM DE 4 
FASES 300 KHZ CON CONTROL LINEAL E INCREMENTO DE LA 
CAPACIDAD DE SALIDA. 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                 Waveform Description                 | 
+------------------------------------------------------+ 
Square Voltage Waveform 
Positive Voltage Value: 3.500 V 
Negative Voltage Value: 1.500 V 
Frequency: 300 kHz 
Continuous Conduction Mode 
Average Current Value: 26.440 A 
Current Ripple Value: 29.200 A 
Specified Inductance Value: 0.120 uH 
Duty Cycle (ton/T): 30 % 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                    Design Inputs                     | 
+------------------------------------------------------+ 
Gap at both legs 
Use Bobbin: Yes 
Component with wires (no planar) 
2D Winding strategies are feasible 
Maximum number of parallel turns: 3 
Maximum number of layers: 20 
Heat transfer method: Normal 
Winding efficiency defined by turns spacing: 
   Intralayer spacing: 25% of wire diameter 
   Interlayer spacing: 25% of wire diameter 
Margin Tapes: 
   Top Margin Tape: 0% of Window Height 
   Central Margin Tape: 0% of Window Width 
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Maximum temperature rise: 30 ºC 
Bmax/Bsat: 65% 
Maximum Gap Length: 50% of Window Height 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                   Modeling Options                   | 
+------------------------------------------------------+ 
Winding losses calculated accounting for skin effect 
Number of harmonics to be considered: 32 
Optimization of solutions for each parallel configuration 
No Restrictions applied (all possible configurations will be considered) 
 
+------------------------------------------------------+ 




  Winding Losses (using selected model): 202.591 mW 
  Winding Losses (only DC resistance): 127.649 mW 
      Winding DC Losses Calculation: Rdc*Irms^2 
          Rdc: 165.750 uohm 
          Irms: 27.751 A 
  Core Losses: 232.596 mW 
  Total Losses (Core + Winding): 435.187 mW 




  Window Filling (AreaWire/AreaAir): 24.316 % 




  Variation of B: 109.375 mT 
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  Maximum B: 153.724 mT 
 
Magnetic Field Strength: 
------------------------ 




  Initial: 2700 




  Current density: 7.36 A/mm^2 
  Obtained Inductance: 0.12 uH 
  Temperature Rise: 27.0488 ºC 
 
+------------------------------------------------------+ 
|             Design Constructive Results              | 
+------------------------------------------------------+ 
Design Library: Ferroxcube_Design 
Core Size: RM6R 
Core Material: 3C81 
Bobbin: RM6R 
Wire: LITZ_1*15*0.4 
Number of Turns: 1 
Number of parallel turns: 2 





Reporte PExprt                                                                                                                                              Anexo II 
 365
II.3   RESULTADOS GENERADOS POR EL PEXPRT PARA VRM DE 4 
FASES 1200 KHZ CON CONTROL LINEAL. 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                 Waveform Description                 | 
+------------------------------------------------------+ 
Square Voltage Waveform 
Positive Voltage Value: 3.500 V 
Negative Voltage Value: 1.500 V 
Frequency: 1.2 MHz 
Continuous Conduction Mode 
Average Current Value: 25.000 A 
Current Ripple Value: 7.280 A 
Specified Inductance Value: 0.120 uH 
Duty Cycle (ton/T): 30 % 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                    Design Inputs                     | 
+------------------------------------------------------+ 
Gap at both legs 
Use Bobbin: Yes 
Component with wires (no planar) 
2D Winding strategies are feasible 
Maximum number of parallel turns: 3 
Maximum number of layers: 20 
Heat transfer method: Normal 
Winding efficiency defined by turns spacing: 
   Intralayer spacing: 25% of wire diameter 
   Interlayer spacing: 25% of wire diameter 
Margin Tapes: 
   Top Margin Tape: 0% of Window Height 
   Central Margin Tape: 0% of Window Width 
Maximum temperature rise: 30 ºC 




Maximum Gap Length: 50% of Window Height 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                   Modeling Options                   | 
+------------------------------------------------------+ 
Winding losses calculated accounting for skin effect 
Number of harmonics to be considered: 32 
Optimization of solutions for each parallel configuration 
No Restrictions applied (all possible configurations will be considered) 
 
+------------------------------------------------------+ 




  Winding Losses (using selected model): 187.121 mW 
  Winding Losses (only DC resistance): 166.699 mW 
      Winding DC Losses Calculation: Rdc*Irms^2 
          Rdc: 264.846 uohm 
          Irms: 25.088 A 
  Core Losses: 68.159 mW 
  Total Losses (Core + Winding): 255.279 mW 




  Window Filling (AreaWire/AreaAir): 43.9771 % 




  Variation of B: 35.7143 mT 
  Maximum B: 140.502 mT 
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Magnetic Field Strength: 
------------------------ 




  Initial: 2700 




  Current density: 12.78 A/mm^2 
  Obtained Inductance: 0.12 uH 
  Temperature Rise: 29.0954 ºC 
 
+------------------------------------------------------+ 
|             Design Constructive Results              | 
+------------------------------------------------------+ 
Design Library: Ferroxcube_Design 
Core Size: RM5/ILP 
Core Material: 3C81 
Bobbin: RM5/ILP 
Wire: LITZ_1*10*0.5 
Number of Turns: 1 
Number of parallel turns: 1 
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II.4   RESULTADOS GENERADOS POR EL PEXPRT PARA VRM DE 21 
FASES 300 KHZ CON CONTROL LINEAL. 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                 Waveform Description                 | 
+------------------------------------------------------+ 
Square Voltage Waveform 
Positive Voltage Value: 3.500 V 
Negative Voltage Value: 1.500 V 
Frequency: 300 kHz 
Discontinuous Conduction Mode 
Average Current Value: 7.267 A 
Current Ripple Value: 20.600 A 
Specified Inductance Value: 0.120 uH 
Duty Cycle (ton/T): 21.165 % 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                    Design Inputs                     | 
+------------------------------------------------------+ 
Gap at both legs 
Use Bobbin: Yes 
Component with wires (no planar) 
2D Winding strategies are feasible 
Maximum number of parallel turns: 3 
Maximum number of layers: 20 
Heat transfer method: Normal 
Winding efficiency defined by turns spacing: 
   Intralayer spacing: 25% of wire diameter 
   Interlayer spacing: 25% of wire diameter 
Margin Tapes: 
   Top Margin Tape: 0% of Window Height 
   Central Margin Tape: 0% of Window Width 
Maximum temperature rise: 30 ºC 
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Bmax/Bsat: 65% 
Maximum Gap Length: 50% of Window Height 
 
+------------------------------------------------------+ 
|                   Modeling Options                   | 
+------------------------------------------------------+ 
Winding losses calculated accounting for skin effect 
Number of harmonics to be considered: 32 
Optimization of solutions for each parallel configuration 
No Restrictions applied (all possible configurations will be considered) 
 
+------------------------------------------------------+ 




  Winding Losses (using selected model): 110.379 mW 
  Winding Losses (only DC resistance): 27.385 mW 
      Winding DC Losses Calculation: Rdc*Irms^2 
          Rdc: 274.408 uohm 
          Irms: 9.990 A 
  Core Losses: 99.225 mW 
  Total Losses (Core + Winding): 209.604 mW 




  Window Filling (AreaWire/AreaAir): 41.7922 % 




  Variation of B: 100.786 mT 
  Maximum B: 100.786 mT 




Magnetic Field Strength: 
------------------------ 




  Initial: 2700 




  Current density: 5.30 A/mm^2 
  Obtained Inductance: 0.12 uH 
  Temperature Rise: 24.5142 ºC 
 
+------------------------------------------------------+ 
|             Design Constructive Results              | 
+------------------------------------------------------+ 
Design Library: Ferroxcube_Design 
Core Size: RM5/ILP 
Core Material: 3C81 
Bobbin: RM5/ILP 
Wire: LITZ_1*15*0.4 
Number of Turns: 1 
Number of parallel turns: 1 
Gap: 277.81 um 
 
 
